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VORWORT 


Die moderne Literatur über Nachrichtentechnik weist trotz ihrer Vielseitig- 
keit kaum ein Werk auf, dasauch als ein Lehr- und Studienbuch bezeichnet wer- 
den kann. Die streng wissenschaftlichen Bücher behandeln vorwiegend Spe- 
zialgebiete der Nachrichtentechnik, und zwar in so großer Allgemeinheit und 
Vollständigkeit, daß sie wohl für den Fachspezialisten und den in Frage 
kommen, der sich in ein engumrissenes Gebiet gründlich einarbeiten will, 
aber kaum den Bedürfnissen der Studierenden und jungen Ingenieure nach- 
kommen, die mit dem Studium der Fernmeldetechnik und Hochfrequenz- 
technik erst beginnen und sich einen Überblick über das Gesamtgebiet oder 
die Grundgedanken der einzelnen Teilgebiete verschaffen wollen. Neben dem 
hochwissenschaftlichen Schrifttum gibt es zwar noch eine Reihe allgemein- 
verständlich gehaltener Bücher über Fernsprech-, Radio- und Funktechnik; 
sie sind jedoch mehr beschreibender Art, vermeiden nach Möglichkeit: Formeln 
und ihre Ableitungen und versuchen durch ihre physikalische Betrachtungs- 
weise das Verständnis für die Probleme und die Technik derelektrischen Nach- 
richtenübertragung zu wecken. Zwischen beiden Bucharten — dem einfachen, 
rein beschreibenden Fachbuch und der ein Gebiet umfassend behandelnden 
Spezialliteratur — fehlt ein Bindeglied, das die Teilgebiete der Nachrichten- 
technik exakt, jedoch nicht mit sämtlichen Feinheiten und in ganz allgemeiner 
Form behandelt, das aber den Studierenden, den jungen Ingenieur und den 
sich durch Selbstunterricht Bildenden befähigt, die Grundschaltungen eines 
Gerätes selbständig zu entwerfen und durchzurechnen. 

Schon mit diesem Band meines Buches möchte ich beginnen, die Verbindung 
herzustellen. In der Art und in dem Umfang stellt es den Stoff so dar, wie er 
an Ingenieurschulen gelehrt wird. Hierdurch ist es gewährleistet, daß sioh die 
Materie gleichermaßen an Studierende wie an die Praktiker und Techniker 
wendet, die sich fortbilden möchten, ferner an Ingenieure und Physiker sowie 
an alle die, die irgendwie mit der Elektrotechnik, Hoch- und Niederfrequenz- 
technik, mit der Elektronik und der klassischen Nachrichtentechnik bereits 
verbunden sind oder diese \issensgebiete erst in ihren Interessenbereich ein- 
beziehen wollen. 

Ausgehend vom Frequenzübertragungsbereich der einzelnen Nachrichten- 
zeichen, behandelt das Buch die Grundschaltungen der Nachrichtentechnik, 
besonders Resonanzkreise, Übertrager, Leitungen, Vierpole, Siebschaltungen, 
Modulationsscohaltungen, Antennen und Bandfilter. Die Elektronenröhren 


und Transistoren mit ihren Anwendungen in der Verstärker-, Generator- 
und Gleichrichtertechnik sollen in einem weiteren Band Berücksichtigung 
finden. 


Die einzelnen Teilgebiete sind in einführender Weise so dargestellt, daß ihre 
Schaltungen nicht nur nachgerechnet, sondern auch selbst entworfen werden 
können, allerdings unter Verzicht auf die letzten Finessen. Von dem Ge- 
danken geleitet, daB alles das, was man durch- und nachzurechnen vermag, 
besser beherrscht wird als das, was man nur in seiner Wirkungsweise beschrei- 
ben kann, wird die Mathematik in dem Buch bewußt herangezogen. Fast alle 
wichtigen Grundgleichungen, aber auch ihre Zwischenrechnungen sind ab- 
geleitet, damit jeder die Voraussetzungen klar erkennen kann, unter denen die 
aufgestellten Formeln entstanden sind und Gültigkeit haben. Es wird die 
höhere Mathematik verwendet, die heutzutage jeder Studierende der Elektro- 
technik erlernt und olıne die auch der sich Weiterbildende nicht mehr aus- 
kommt, nämlich die einfache Differential- und Integralrechnung sowie die 
komplexe Rechnung. Das Buch enthält zahlreiche durchgearbeitete Beispiele 
und eine große Anzahl von Aufgaben, von denen die Lösungen angegeben 
sind. Entsprechend dem heutigen Bestreben, nur Größengleichungen zu ver- 
wenden, sind fast ausschließlich sie und die zugeschnittenen Größenglei- 
chungen verwendet worden. Ein Handbuch und eine Formelsammlung soll 
das Buch nicht sein, jedenfalls nicht insofern, als es keine erschöpfenden Unter- 
lagen über die Eigenschaften aller Werkstoffe und Schaltelemente enthält. 
In den Textsind nur Tabellen und Kurven eingearbeitet, diezum Verständnis 
und zur zahlenmäßigen Durchrechnung der Beispiele und Aufgaben benötigt 
werden. Ausführlichere Unterlagen stehen dem Ingenieur jeweils in der Firma 
zur Verfügung, in der er tätig ist, oder er kann sie Handbüchern entnehmen. 


Das Buch ist während einer mehrjährigen Unterrichtstätigkeit an einer In- 
genieurschule entstanden. Nach Form und Inhalt ist es der Niederschlag 
dessen, was Dozent und Studierende in gemeinsamem Wirken erarbeitet 
haben. Der daraus resultierende Erfolg macht es mir zum Bedürfnis, auch an 
dieser Stelle allen Studierenden zu danken, die mir durch regeMitarbeit, durch 
Anfertigen von Umdruckblättern und Zeichnungen halfen. Ebenso sage ich 
den Firmen herzlichen Dank, die mir freundlicherweise wertvolles Bildma- 


terinl zur Verfügung gestellt haben. 
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A. Komplexe Darstellung des Wechselstromes 


i. Darstellung durch Zeitfunktionen 


Sehr viele Vorgänge in der Nachrichtentechnik lassen sich in übersichtlicher Weise 
nur mit Hilfe der komplexen oder symbolischen Methode rechnerisch darstellen. 
Das gilt vor allem für die Ortskurventheorie und die Leitungs- und Vierpoltheorie. 
Obgleich dieses Buch neben den Grundlagen der Elektrotechnik auch die Kenntnis 
dieses Rechenverfahrens voraussetzt, soll dennoch die komplexe Darstellung 
des Wechselstromes wegen ihrer außerordentlichen Wichtigkeit kurz dargelegt 
werden. 


Wechselspannungen und -ströme können grafisch und rechnerisch duroh Sinus- 
funktionen, das heißt Zeitfunktionen von der Form 


a 


isin (wi + 9) 


dargestellt werden. % und : sind die Momentanwerte, 4 und ? die Scheitelwerte 
oder Amplituden und 9, und 9; die Nullphasenwinkel von Spannung und Strom. 
Die Nullphasenwinkel kennzeichnen den Zeitpunkt des Nulldurchganges der 


Spannung oder des Stromes gegenüber dem Zeitmoment i = 0. Ist zum Beispiel 
sc 


der Winkel 9, positiv, und zwar wie in Bildl etwa + 60° oder z° hat demnach 


Bild 1. Darstellung der 
Wechselstromgrößen 
durch Zoltfunktionen 


die Spannung zur Zeit? = 0 den Wert v = %sin(+ 60°), so liegt der Nulldurch- 
gang der Spannung links vom Koordinatenanfangspunkt bei A. Ist dagegen die 
Nuilphase, wie etwa die des Stromes, negativ, also 9; zum Beispiel = — 20°, so 
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geht die Stromkurve rechts vom Koordinatenanfang bei B durch Null, weil in 
diesem Fall der Strom ö = isin(wt — 20°) im Zeitmoment t = 0 negativ sein 
muß. Für das spezielle Beispiel von Bild 1 könnte man Gl. (1) schreiben 


u= üsin(wt + 60°) 
’ = isin (ot — 20°) 


Die absolute Größe der Nullphasen interessiert im allgemeinen nicht, weil die 
Wahl des Zeitmomentes £ = 0 eine willkürliche ist. Von Bedeutung dagegen ist 
die Phase @ zwischen Spannung und Strom. Sie wird definiert als die Differenz 
der Nullphasen von Spannung und Strom. Man setzt 


Pam pM (2) 


Löst man die Gleichung nach 9; auf und setzt den Ausdruck in Gl. (1) ein, er- 
hält man 
vw=üsin(wt + gQ,) 


i= isin(wE +9, — 9) 


Wird jetzt der Zeitmoment £ = 0 so gewählt, daß der Winkel @, Null wird, ergibt 
sich das bekannte Gleichungssystem 


%= üsinwi I 
(8) 


t=isinwi—gp) ) 


Ist 9 = 9, — 9; positiv, zeigt sich also im Argument der Ausdruck wi! — (+9) 
= wt — 9,50 bedeutet das, daß der Strom der Spannung nacheilt, daß demnach 
ein vorwiegend induktiver Kreis vorliegt. Dieser Fall ist in Bild 1 gezeichnet. 
Dort ist 9 = 9, — 9; = + 60° — (— 20°) = 80°, Ist dagegen @ negativ, so be- 
deutet das, daß der Strom der Spannung voreilt und demzufolge der Kreis haupt- 
sächlich kapazitiv ist. 


IH. Symbolische Methode 


Das grafische Bild einer Zeitfunktion gestattet es, in klarer Weise und mit einem 
Blick den gesamten zeitlichen Verlauf der elektrischen Größe zu übersehen. Im 
allgemeinen interessiert allerdings der zeitliche Verlauf wenig. Gesucht werden 
die Scheitelwerte oder Effektivwerte, die gegenseitige Phasenlage sowie das Ver- 
hältnis von Spannung und Strom, der sogenannte Scheinwiderstand. Beschränkt 
man sich auf diese Größen, so läßt sich sehr vorteilhaft die komplexe oder symbo- 
lische Methode anwenden. 

Grafisch arbeitet dieses Verfahren mit dem Zeiger- oder Strahlendiagramm, 
jenem Kreisdiagramm, das bereits bei der ersten Konstruktion einer Sinuskurve 
angewendet wurde, das aber hier eine besondere Auslegung erfährt. Das Strahlen- 
diagramm hält die Strom- und Spannungsverhältnisse für einen bestimmten 
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Zeitmoment, entweder den Augenblick £ = 0 oder den Zeitpunkt = t,, fest. 
Man gewinnt es, indem man sich einen Zeiger von der Lünge & mit konstanter 
Winkelgeschwindigkeit w entgegengesetzt dem Uhrzeigersinn um den Nullpunkt 
kreisend denkt. 

Wenn der Zeiger zur Zeit = 0 mit der horizontalen Achse in Bild 2a den 
Winkel 9, bildet (positives @, entgegen, negatives @, im Uhrzeigersinn aufge- 


"SW nass 


[7 Era SEE) 


J und LEE sin(oly a 


Q@ zur Zeit t=20 b zur Zeit ter, © _ _Zeitfunktion 


Zeigerdiagramm 


Bild 2. Zeilgerdiagramm und Zeltfunktion 


tragen), dann hat der Drehstrahl nach £, s den Winkel wt, zurückgelegt und die 
in Bild 2b gezeichnete Lage erreicht. Gegenüber der waagerechten Achse hat er 
jetzt den Winkel wi, + 9, eingenommen. Wie ohne weiteres aus den Bildern ab- 
gelesen werden kann, ergibt die Projektion des Spannungszeigers auf die senk- 
rechte Achse A — A den Momentanwert der Spannung in dem betrachteten Zeit- 
moment. Für 


t=0 wird u= sing, beziehungsweise für 2=1t, wird u = Zsin (wi, + Qu). 


In dasselbe Diagramm wird in ähnlicher Weise auch der Stromzeiger eingetragen. 
Entsprechend der Funktion i = ?sin(wi + 9;) hat er die Länge ? und bildet zur 
Zeit? = 0 mit der Nullachse den Winkel @;. Im vorliegenden Fall ist @; = — 20°, 
Nach der Zeit i, hat er sich genau wie der Spannungszeiger um den Winkel wi, 
gedreht. Sein Winkel gegen die Nullachse ist wt, + @;, im Beispiel also wi, — 20°. 
Seine Projektion auf die senkrechte Achse gibt den Momentanwert in dem be- 
trachteten Zeitmoment wieder. Das Wesentliche an dieser Darstellung ist nicht, 
daß die Projektion der Zeiger den Augenblickswert von Spannung und Strom er- 
kennen läßt (das dient lediglich als Beweis dafür, daß das Zeigerdiagramm in- 
direkt den wahren Vorgang zu beschreiben gestattet), sondern daß dieses Bild in 
einfacher Weise die kennzeichnenden Wechselstromgrößen abzulesen erlaubt. 


Zee 
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Die Amplitudenwerte @ und $ sind, unabhängig davon, welcher Zeitmoment zu- 
fällig zur Darstellung gekommen ist, direkt abgreifbar; die Phase = p, — 
findet ihren sichtbaren Ausdruck in dem Winkel zwischen Spannungs- und 
Stromzeiger und wird damit anschaulich. Es kann sofort die Frage der Vor- oder 
Nacheilung entschieden werden. Es ist wesentlich, sich klarzumachen, daß nicht 
die gezeichneten Spannungszeiger ll und u beziehungsweise Stromzeiger % undi, 
sondern erst ihre Projektionen die wahre Spannung % und den wirklichen Strom 
darstellen. Da elektrische Größen keine gerichteten Größen sind, werden die ge- 
richteten Strecken zweckmäßig nicht als Vektoren bezeichnet. Man benutzt den 
Ausdruck Zeiger für sie. Die Bedeutung der gezeichneten Strom- und Spannungs- 
zeiger liegt darin, daß man sie als Symbole für die wirkliche Stromstärke und 
Spannung auffassen kann, 

Die mathematische Behandlung des Zeigerdiagramms geschieht mit Hilfe der 
komplexen Rechnung. Das Strahlendiagramm wird auf die Gaußsche Zahlen- 
ebene gelegt gedacht. Die Senkrechte A-A von Bild 2 wird dann zur imaginären 


Imoginäre Achse 


Bild 3, Das Zeilendingramm 


"wlrp, n in der komplexen Ebene 
a 
a = reelle Achse 


Achse von Bild3 und die Horizontale zur reellen Achse. Eine gewöhnliche 
komplexe Zahl 5 kann in der algebraischen, trigonometrischen und exponen- 
tiellen Form bekanntlich folgendermaßen geschrieben werden 


3=a+tjb 
3=r(cosp + jsing) 
j= rel? 


a und b kennzeichnen dia Komponenten des Bildpunktes auf der reellen bezie- 
hungsweise imaginären Achse, r die Länge oder den „Betrag“ des Zeigers und 
den Winkel zwischen dem Zeiger und der reellen Achse. Ähnlich können auch die 
beiden Zeiger U und u in der komplexen Ebene auf dreierlei Weise beschrieben 
werden. Die größte Bedeutung hat die exportentielle Schreibart. Nach ihr ist 


U=üel" (4) 
und 


u=delettrw) (5) 
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Der Ausdruck für u kann in zwei Faktoren, von denen der eine zeitunabhängig, 
der andere zeitabhängig ist, zerlegt werden 


u= Gef. el! 
Unter Verwendung von Gl. (4) entsteht die Form 
u=Uel® mit U=del (6) 


Der zeitunabhängige Faktor U heißt die komplexe Amplitude oder das Symbol 
der Spannung. Er charakterisiert die Lage des Spannungszeigers im Zeitmoment 
t = 0. Aus dem Symbol U erhält man den Zeiger u in einem willkürlichen Zeit- 
moment, indem man das Symbol mit dem Zeitfaktor eJ“® multipliziert. In der 
trigonometrischen Form lautet der Augenblickszeiger 


u=ü[cos(wi + 9,) +jsin(wt+ gu] 
Wie der Vergleich mit der elementaren Zeitfunktion 
u=üsin(wt-+ 9,) 


ergibt, ist der Betrag des Imaginärteiles von u gleich dem Momentanwert u der 


Spannung, also 
|Imul= u (7) 


Nach dieser Gleichung hat die wirkliche Spannung scheinbar etwas Imaginäres 
an sich. Das stimmt aber nicht. Gl. (7) besagt nur, daß, wenn man beim Eind- 
resultat einer komplexen Rechnung auf die wahre Spannung u zurückgehen will, 
aus der komplexen Lösung der Imaginärteil herauszulösen ist und der Betrag 
davon dann die gesuchte Größe darstellt. Der Realteil von U und u hat keine 
praktische Bedeutung. Er wird in der komplexen Rechnung als ein nicht störender 
Ballast mitgeführt. Der „Imaginärteil“ und der „Realteil“ von U haben nichts 
mit der „Blind‘“- beziehungsweise „Wirkspannung“ zu tun. Diese Größen finden 
ihre Bedeutung erst im Zusammenhang mit dem Strom und dessen Zeiger. 
Ähnlich der Spannung kann auch der Strom # =? sin(wi + 9;) symbolisch durch 
den Zeiger 

i=felett_gele! mit I=ielf! (8) 


ausgedrückt werden. Auch hier gilt: Der Betrag des Imaginärteiles von i ist gleich 


dem Momentanwert i, oder 
Smil=i 9) 


Nach dem Vorstehenden sind die Beträge der Zeiger in den Diagrammen gleich 
den Scheitelwerten der betreffenden Größe, denn sonst kommen bei ihrer Drehung 
nicht die Scheitelwerte als Maximalprojektionen heraus. Es mag an dieser Stelle 
darauf hingewiesen werden, daß man in den Strom-Spannungsdiagrammen die 
Länge der Zeiger häufig auch gleich den Effektivwerten wählt und beschriftet. 
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Vergleiche dazu zum Beispiel Bild 17. Man denkt hier weniger an die Drehbe- 
wegung der einzelnen Zeiger und die sinusförmig schwankenden Projektionen 
als vielmehr einfach an das Gesetz der geometrischen Addition gleichartiger 
Zeiger. 

Die vorstellungsmäßigen Schwierigkeiten. die sich bei Einführung der symboli- 
schen Rechenmethode in die Blektrotechnik einstellen, verschwinden, wenn man 
sich vergegenwärtigt, daß bei allen komplexen Rechnungen zwar die wirklichen 
Größen gemeint sind, aber für sie zunächst komplexe Symbole benutzt werden, 
die nach den für sie gültigen Regeln und Gesetzen behandelt werden. 


IM. Der komplexe Widerstand 


In einem Kreis mit ohmschen, induktiven und kapazitiven Widerständen sind 
Spannung und Strom im allgemeinen nicht in Phase. Das Verhältnis ihrer Mo- 
mentanwerte ergibt unter Benutzung der elementaren Zeitfunktionen den Aus- 
druck 

üsin(wi + 9@,) 

isin(w£ +9) 


I 
; 
Der Wert dieses Ausdrucks ist zeitlich nicht konstant; er schwankt periodisch 
zwischen 0 und = =. Benutzt man dagegen die Strom- und Spannungssymbole, 
erhält man zwei Zeiger, die sich von ihrer Anfangslage aus mit der Kreisfrequenz 


a dauernd um den Nullpunkt drehen. Stoppt man die Drehzeiger in beliebigen 
Zeitmomenten plötzlich ab, zeigen sich die Augenblickszeiger u und i in be- 


Bild 4. Komplexer Widerstand 
und Zeigerdiagramm 


reelle Achse 


[N 
N 
ua 
N 
N 
—> 


stimmten Lagen. Wesentlich ist, daß die beiden Zeiger, wie auch immer der Zeit- 
moment t gewählt werden mag, stets in der gleichen gegenseitigen Zuordnung 
erscheinen. In Bild 4 bilden sie zum Beispiel ein spitzes (schraffiertes) Winkel- 
gebilde. Diese feste Zuordnung legt die Vermutung nahe, daß in dem zeitlich ver- 
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änderlichen Vorgang in bezug auf das gegenseitige Verhältnis von % und {irgend- 
wie etwas Konstantes steckt, das in dem elementaren Ansatz nicht klar in Er- 
scheinung tritt. Bildet man den Quotienten, das heißt das Verhältnis der Mo- 
mentanzeiger, kommt das Konstante deutlich zum Vorschein. Es ergibt sich 


uel®t 


el Fu) © 
Selwt 


ol RR 


u rilleisk Ip 
a u die e (10) 


also eine zeitunabhängige, konstante Größe. Analog dem Gleichstromwiderstand 
nennt man dieses Spannungs-Stromverhältnis den Wechselstromwiderstand B. 
Als Quotient aus zwei komplexen Größen muß 3 ebenfalls eine komplexe Größe 
sein und exponentiell geschrieben die Form 


8 = Zei" 863) 


haben. Der Vergleich mit Gl. (10) zeigt, daß der Betrag Z des Widerstandes 
gleich dem Quotienten der Scheitelwerte und sein Winkel @, gleich der Phase & 
zwischen Spannung und Strom ist. Man beachte, daß, obgleich u und i zeitlich 
rotieren, also eine sich ständig ändernde Lage einnehmen, ihr Quotient 3 absolut 
festliegt. 

Durch geschickte Wahl des Zeitmomentes = 0 kann die Nullphase ; dea 
Stromes unterdrückt werden. Es ist dann g=o,—-0=g9, und damit die 
Phase o, von 3 die gleiche wie die der Spannung, das heißt, es liegen 8 und Il in 
Phase, dagegen wird % rein reell gleich ? (Bild 5a). Geht man in der grafischen 
Darstellung noch einen Schritt weiter und setzt ? = 1, so wird der Spannungs- 
zeiger U nach Betrag und Phase gleich dem Widerstandszeiger 3 (Bild 5b). 


ji 
3 u 
Ja f=l 
b 


Bild 5. Spannungszelper und Widerstandszeiger 


Dieses Ergebnis, auf die bekannten Widerstandsdiagramme bezogen, besagt, 
daß ein Widerstandsdiagramm zum Spannungsdiagramm wird, wenn man den 
Stromzeiger in die Waagerechte legt und seinen Betrag gleich 1 wählt. 
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B. Der Übertragungsbereich elektrischer Nachriehtengeräte 


Die Aufgabe der elektrischen Nachrichtentechnik ist die Übertragung von Nach- 
richten irgendwelcher Art durch elektrische Ströme. In der Fernsprechtechnik 
handelt es sich um die Übertragung gesprochener Worte, in der Rundfunktechnik 
und den elektroakustischen Übertragungsanlagen kommt zur Sprache die Über- 
mittlung musikalischer Darbietungen. Die Telegrafie einschließlich der Bild- 
telegrafie beschäftigt sich mit der Übersendung von geschriebenen oder ge- 
druckten Sätzen, von ruhenden Bildern und Zeichnungen. In der Fernsehtechnik 
werden bewegte Bilder übertragen. In der Signaltechnik, zu der Ruf- und Melde- 
anlagen, Fernmeß- und Fernsteuerungsanlagen gehören, handelt es sich um die 
Weiterleitung einer beschränkten Anzahl achematisierter Kennzeichen. Es erhebt 
sich jetzt die Frage, wie die elektrischen Nachrichtenzeichen aufgebaut sind und 
wie die elektrischen Nachrichtengeräte beschaffen sein müssen, damit die Über- 
tragung der Zeichen ohne Verzerrungen vor sich geht. Auf das Problem, wie die 
verschiedenen, entweder akustisch oder optisch oder auch mechanisch vorge- 


gebenen Nachrichten in elektrische Ströme umgesetzt werden, soll zunächst noch 
nicht eingegangen werden. 


I. Darstellung elektrischer Vorgänge durch Zeit- 
und Frequenzfunktionen 


1. Darstellung durch Zeitbilder 


Die erwähnten Nachrichteninhalte können grob in zwei Gruppen zusammen- 
gefaßt werden. In der einen Gruppe, zu der die Telegrafen-, Fernseh-, Signal- 
und Vermittlungstechniken gehören, bestehen die Nachrichtenzeichen aus in 
bestimmtem Rhythmus unterbrochenen oder geschwächten Gleich- oder Wechsel- 
strömen. Sie haben alle eine mehr oder weniger periodische Impulsstruktur. Die 
Zeichen der anderen Gruppe, zu der die Fernsprech-, Rundfunk- und Klang- 
übertragungsanlagen gehören, sind entsprechend der Natur der Sprache und 
Musik wesentlich unregelmäßiger aufgebaut. Bild 6 veranschaulicht mehrere 
Zeichen in ihrem zeitlichen Verlauf. Das obere Bild zeigt beispielsweise den Mikro- 
fonstrom eines Sprachlautes, die übrigen Bilder vermitteln eine Vorstellung von 
den verschiedenen Formmöglichkeiten der Telegrafiezeichen. Man erhält die 
Bilder dadurch, daß man die Zeichenströme in einen Oszillografen schickt, wo 
sie entweder durch einen gesteuerten Lichtstrahl und Drehspiegel auf einer Matt- 
scheibe (Schleifenoszillograf) oder durch einen abgelenkten Katodenstrahl auf 
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einem aufleuchtenden Bildschirm (Katodenstrahloszillograf) sichtbar gemacht 
werden. Das Oszillografenbild gibt den zeitlichen Verlauf der Nachrichtenströme 
wieder; in ihm wird gewissermaßen die Zeitfunktion des Nachrichtensignals auf- 
getragen. 

Die Darstellung in Form von Zeitbildern oder Zeitfunktionen ist nur eine Art 
der Beschreibung eines elektrischen Nachrichtenzeichens. Sie ist wichtig für das 
Lesen oder Hören, da die Kennzeichen eines Signals im wesentlichen in den zeit- 
lichen Änderungen, die der zugehörige Strom hinsichtlich seiner Amplitude und 
Frequenz erfährt, stecken. 


IMikrofon 


Mikrofon- oder Leitungs- 


g ı strom eines Sprachlautes 
ill I Einfachstrom-Telegrafle- 
[>) zeichen 
c Doppelstrom-Telegrafte- 
zeichen 
d Wechselstrom-Telegrafe- 


zeichen 


Bild 6, Zeitbilder verschiedener Nachrichtenzeichen 


2. Darstellung durch Frequenzfunktionen 


Für den Nachrichteningenieur, der die Übertragungsanlagen plant, baut oder im 
Betrieb überwacht, ist noch eine andere Art der Darstellung und Beschreibung 
des Nachrichteninhalts von großer Bedeutung. Jedes Zeichen besteht aus einer 
mehr oder weniger großen Anzahl Schwingungen verschiedener Frequenzen. Alle 
Übertragungsmittel zwischen dem Zeichengeber und Zeichenempfänger müssen 
daher einen bestimmten Bereich von Frequenzen gleichmäßig gut übertragen, 
wenn die Nachricht einwandfrei übermittelt werden soll. Das erforderliche Fre- 
quenzband hat für die einzelnen Nachrichtenarten unterschiedliche Breite und 
Lage. Die Frage ist jetzt die: Wie breit ist theoretisch der Frequenzbereich der 
einzelnen Zeichenarten, aus was für einem Frequenzgemisch bestehen Sprache, 
Telegrafieimpulse, Fernsehzeichen oder die hochfrequenten Rundfunkwellen? 
Braucht zum Beispiel ein Gerät, das mit Gleichstrom-Telegrafieimpulsen nach 
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Bild 65 arbeitet, nur die Frequenz Null des Gleichstromes durchzulassen, oder 
hat eine Wechselstrom-Telegrafieanlage, die nach Bild 6d mit einer in bestimmtem 
Rhythmus getasteten 800-Hz-Frequenz arbeitet, nur die 800-Hz-Frequenz zu 
übertragen? Bei der Betrachtung des Sprachlaut-Oszillogramms von Bild 6a 
fällt zwar auf, daß in dem anscheinend vollkommen unperiodischen Zeichen eine 
gewisse Grundwelle mit verhältnismäßig langer Periode enthalten ist, der be- 
stimmte höhere Frequenzen überlagert sind, aber welche sind es genau? 

Der Zweck dieses Abschnittes soll es sein, die Wege und Mittel anzugeben, mit 
denen der Frequenzgehalt elektrischer Zeichen ermittelt werden kann. Die Dar- 
legung beschränkt sich entsprechend dem einführenden Charakter der ersten 
Seiten dieses Buches auf die Untersuchung rein periodischer Vorgänge, also zum 
Beispiel im Fall der Sprache auf ein lang angehaltenes „a“ oder „i“ beziehungs- 
weise im Fall der Telegrafie auf eine Folge gleichlanger Stromschritte und Strom- 
pausen. Unperiodische Vorgänge, wie einmalige Stromsprünge und -stöße, sollen 
außer Betracht gelassen werden. 

Die Berechnung der in einer Nachricht enthaltenen Frequenzen führt mathe- 
matisch auf die sogenannte Frequenzfunktion, ihre grafische Darstellung auf das 
Frequenzspektrum. An Stelle der Zeit i werden auf der Abszissenachse die Fre- 
quenz / oder w und auf den senkrechten Ordinaten die Amplitudenwerte, mit 
denen die einzelnen Frequenzen in dem Zeichen auftreten, aufgetragen. Das 
Spektrum läßt erkennen, welche Frequenzen charakteristisch für das betreffende 
Zeichen sind und deshalb unbedingt übertragen werden müssen. Statt des Wortes 
Frequenzspektrum wird heute der Ausdruck Amplitudenspektrum verwendet. 
Das hängt damit zusammen, daß die Frequenzfunktion strenggenommen nicht 
nur eine Aussage über die Amplitudenwerte der einzelnen Teilschwingungen, 
sondern auch über ihre Phasenlage im Zeitmoment £ = 0 macht. Bei der gra- 
fischen Darstellung der Frequenzfunktion muß man daher eigentlich zwei Dia- 
gramme zeichnen, eins mit den Amplitudenwerten und eins mit den Anfangs- 
phasen der Frequenzkomponenten. Das erste bildet dann das Amplitudenspek- 
trum und das zweite das Phasenspektrum. Da für Übertragungsfragen haupt- 
sächlich die Verteilung der Amplitudenwerte von Interesse ist, begnügt man sich 
meistens mit dem Amplitudenspektrum. 


a) Harmonische Analyse 


Fourier hat gezeigt, daß periodische Schwingungen durch eins Summe von 
Sinuskurven, deren Frequenzen ein System ganzzahliger Vielfacher einer Grund- 
frequenz bilden, nachgebildet werden können. Die Sinusschwingung, deren 
Periodendauer mit der längsten in der gegebenen Kurve vorhandenen Periode 
übereinstimmt, heißt die Grundschwingung oder 1. Harmonische, die Schwin- 
gungen kleinerer Periodendauer, also höherer Frequenz, werden als Oberschwin- 
gungen oder höhere Harmonische bezeichnet. Die doppelte Frequenz bildet bei- 
spielsweise die 2. Harmonische oder 1. Oberschwingung oder auch 1. Oberwelle. 
(Bei höheren Harmonischen sind die beiden letzten Bezeichnungen nicht so 
klar.) 
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Die Zerlegung einer periodischen Kurve in ihre Frequenzkomponenten wird 
Frequenzanalyse genannt und, wenn sie speziell nach dem von Fourier ange- 
gebenen Verfahren durchgeführt wird, als F'ourier-Analyse bezeichnet. Die 
Fourier-Analyse arbeitet mit den sogenannten Fourier-Reihen. Es sind dies 
Reihen aus einer theoretisch unendlichen Summe von Sinus- und Kosinusglie- 
dern, deren Koeffizienten ein ganz bestimmtes Gesetz befolgen. Sinus- und Ro- 
sinusfunktionen werden deshalb verwendet, weil sie periodisch und dadurch am 
besten geeignet sind, komplizierte, aber periodische Vorgänge wiederzugeben. 


Bild 7. Zur harmonischen Analyse 
periodischer Funktionen 


n 2x 
Periode 


Der Grundgedanke der harmonischen Analyse ist folgender: Gegeben sei die 
in Bild 7 dargestellte periodische Kurve. Sie sei in ihrer Abhängigkeit von x 
formelmäßig genau bekannt. Nach Fourier kann für sie eine unendliche Reihe 
angegeben werden, die die Form hat 


ye)lı) = —- + 0,6088 -+ 0,0822 + 2,0c0sd3x + -- 
+ b,sinz + b,sin?2z + b,sin3x + -- 


Zusammengefaßt schreibt man dafür 
y=flı)=- _ + z (an cosnx+ b„sinnz) (12) 
= nel 


Die Koeffizienten a,, 4,, - @,, 5}, b„ der einzelnen Glieder müssen berechnet 
werden. Es läßt sich zeigen, daß die angegebene Reihe die vorgelegte Funktion 
y = fix) am besten wiedergibt, wenn die Koeffizienten das Fourier-Gesetz be- 
folgen, das heißt nach den folgenden Formeln berechnet werden: 


27 
= [He)cosnzdz nn ONE | 
Be f 1 
bu = [Hia)sinnzdz De ne | 
v 


Die Integration darf sich wegen der Periodizität des Integranden statt über 
O0 -- 2: auch über eine beliebige Länge 2 r erstrecken. Das Absolutglied «a,/2 ist 
der Mittelwert der Funktion /{z) zwischen den Grenzen O und 2x. 
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Ist die Funktion f(x), wie etwa bei der Rechteck- oder Trapezkurve, durch einen 
analytischen Ausdruck gegeben, so lassen sich die Fourier-Koeffizienten analy- 
tisch berechnen. Man setzt die Funktion f(x) in Gl. (13) ein und integriert. 


Ist die Funktion f(x) nicht in der Form eines mathematischen Ausdruckes, son- 
dern experimentell, empirisch gegeben, wie zum Beispiel bei der oszillografischen 
Aufnahme eines Sprachlautes oder einer stark verzerrten Netzspannung, müssen 
die Fourier-Koeffizienten mit Hilfe numerischer oder grafischer Verfahren er- 
mittelt werden; oder sie werden mechanisch mit Hilfe „Harmonischer Analysa- 
toren“ gefunden, die ähnlich den zum Ausmessen von Flächen verwendeten 


Bild 8. Ansicht des Tonfrequenzspektrometers von Siemens d: Halske 


Planimetern arbeiten. In den Handbüchern für Blektrotechnik oder Maschinen- 
bau sind entsprechende Rechenschemata zur numerischen Auswertung an- 
gegeben. 

Bei der Untersuchung elektrischer und akustischer Freyuenzgemische im ton- 
frequenten Gebiet zwischen 40 und 16000 Hz hat sich das Tonfrequenzspektro- 
meter von Siemens d: Halsl:e aufs beste bewährt. In Bild 8 ist es in seiner äußeren 
Ansicht abgebildet. Es ist ein Gerät, das die Analyse von Geräuschen und an- 
deren schnell veränderlichen Vorgängen gestattet. Von einem Mikrofon aufgenom- 
men, wird das Geräusch über einen Verstärker auf die Eingänge von 28 parallel- 
geschalteten Filtern gegeben. Die Filter lassen jedes für sich nur einen schmalen 
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Bereich von Frequenzen durch, schließen sich aber in ihren Durchlaßbereichen so 
aneinander an, daß das ganze Band der Sprachfrequenzen durchgemessen wird. 
Die Filterausgänge werden mechanisch nacheinander abgetastet und ihre Aus- 
gangsspannungen nach Gleichrichtung als senkrechte Striche auf dem Leucht- 
schirm einer Katodenstrahlröhre zur Anzeige gebracht. Synchron mit der Ab- 
tastung wird die waagerechte Ablenkung des Katodenstrahles so gesteuert, daß 
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Bild 9. Klanganalyse des Wortes „Slemensstadt‘“ 


die Amplituden der einzelnen Filterspannungen als senkrechte Linien nebenein- 
ander auf einer nach Frequenzen unterteilten waagerechten Achse erscheinen 
und dort durch ihre Höhe anzeigen, welche Energie das Geräusch in den einzelnen 
Frequenzbereichen hat. Die Abtastung geschieht so schnell, daß für das Auge 
ein ruhendes Lichtstreifenbild entsteht. Vergleiche dazu Bild 9, das die Auf- 
nahme der Klanganalyse des Wortes „Siemensstadt“ wiedergibt. 
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b) Analyse einer Rechteckkurve 


Als Beispiel für die Analyse mathematischer Kurven soll hier die Rechteckkurve 
in eine Fourier-Reihe entwickelt werden. Mit den Bezeichnungen von Bild 10 
kann die Größe y abschnittsweise als Funktion von x angegeben werden. Im Ab- 


Bild 10. Zur harmonischen Analyse 
einer Rechteekkurve 


schnitt O<z=<n ist y konstant =-++ A, im Abschnitt 2 <z<2x ist y 
konstant = — A. Also gilt 


er ae für 0<a<n 


—A für n<ae<2n 


Wird diese Funktion /(x) in das Bildungsgesetz Gl. (13) der Fourier-Koeffizienten 
eingeführt, ergeben sich die a-Koeffizienten zu 


2n In 27 
no) (2) ceosnzdz = = ft cosnxdz + [f@) cunzde) 


an 


1 72 
=—| H + Acosn2cde > AZ cosn% de) 


1/4A_.. n A_. an 
= (z [sinn Al == [sinne] ) 


Alle Koeffizienten a, verschwinden; das bedeutet, daß die Fourier-Reihe keine 
Kosinusglieder enthält. Für die Koeffizienten 5,, der Sinusglieder liefert Gl. (13) 


„= =/t@ sinnzds= — (fe sinnzdz +[1@ sin nz a) 


/r \ 
= [+Asnnzds+[- nun) 

\o 

n 


2m\ 
el En ) 
an on E 
Hieraus folgt 
b= ea + 24 = El für n ungerade Zahl 
an an 
b=0 für n gerade Zahl 
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Von den Sinusgliedern fallen demnach alle die heraus, deren Schwingungszahl 
ein gerades Vielfaches der Grundschwingung ist. Somit hat die Rechteckkurve als 
Harmonische Reihe folgende Gestalt: 


y=fla) = (sine + Z singe + Zsinde +) (14) 


Wird z als eine zeitproportionale Größe betrachtet, also etwa 
z=ut 


gesetzt, ergibt sich die Rechteckkurve in der für den Elektrotechniker gebräuch- 
lichen Form 


4A. Ic I \ 
y=19= = (sinot + zsinat + Zsindwt + -.) (15) 


Setzt sich zum Beispiel der Strom eines Telegrafiezeichens wie beim Doppelstrom- 
verfahren (Bild 6) aus gleichlangen positiven und negativen Stromschritten zu- 
sammen, so besagt Formel (15), daß man sich das Zeichen nicht nur durch 
dauernde Umpolung einer Gleichspannungsquelle, sondern auch als das Ergebnis 
der Überlagerung einer großen Anzahl von Wechselströmen entstanden denken 
kann. Die Wechselströme, die dieses Zeichen aufbauen, haben bestimmte Fre- 
quenzen und Amplituden. Die Grundschwingung w hat die gleiche Periodendauer 
wie das Zeichen. Ihre Amplitude ist aber um den Faktor 4/n größer als die Größe A 
des umgepolten Gleichstromes. Die der Grundschwingung überlagerten, ungerad- 
zahligen Harmonischen zeigen eine mit der Ordnungszahl der Schwingung ab- 
nehmende Amplitude. Wie Bild 11 veranschaulicht, haben die Oberwellen jeweils 
eine solche Phasenlage, daß sie alle bei ihrer Überlagerung den Anstieg der ge- 
meinsamen Summenkurve im Nulldurchgang so versteilern helfen, daß er sich 
der senkrechten Front des Rechtecks nähert. Auf der anderen Seite fangen sie 
das Überschwingen der Grundwelle in der Mitte ab und reduzieren es auf den 
Wert A. Das Bild macht ohne weiteres klar, daß bei der angenommenen Lage des 
Koordinatenanfangspunktes keine Kosinusglieder, sondern nur Sinusglieder auf- 
treten können. Außerdem erkennt man leicht, daß die Rechteckkurve um so 
besser durch eine Summe trigonometrischer Kurven nachgebildet wird, je mehr 
Glieder der Reihe verwendet werden. 


Bild 11. Entstehung der Rechteokkurve 
durch Überlagerung der Grundwelle mit 
ihren Oberwellen 
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Bild 12. Zeltfunktion und Amplitudenspektrum einiger mathematischer Kurven 
(a Rechteckkurve, b Trapezkurve, c Dreicekikurve, d Sügezahnkurve, ein Doppeiwegschallung 
gleichgerichteter Wechselstrom) 
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ce) Amplitudenspektren häufig auftretender Kurven 

In Bild 12 sind für eine Auswahl häufig benutzter mathematischer Kurven links 
die Zeitfunktion und ihr Zeitbild und rechts als Ergebnis der Reihenentwicklung 
die Frequenzfunktion mit dem Amplitudenspektrum dargestellt. Die Zusammen- 
stellung läßt deutlich erkennen, daß das Spektrum der Rechteckkurve und des 
Sägezahns besonders breit ist. Die Ursache hierfür liegt darin, daß diese Kurven 
besonders steile Flanken aufweisen, zu deren Nachbildung viele und in der 
Hauptsache hohe Frequenzen benötigt werden. Denn nur Schwingungen mit 
hohen Frequenzen steigen im Nulldurchgang besonders steil an. 

Auf Grund harmonischer Analysen in Verbindung mit Versuchen über die zu- 
lässigen Zeichenverzerrungen entscheidet der Ingenieur, welches Frequenzband 
ein Nachrichtengerät unbedingt übertragen muß, damit eine einwandfreie Qua- 
lität der Zeichenübermittlung gewährleistet ist. Nicht immer brauchen zur Fre- 
quenzanalyse Fouriersche Reihen herangezogen zu werden. Modulierte Wechsel- 
ströme, das heißt nach bestimmten Gesetzen periodisch in ihrer Amplitude 
oder Frequenz schwankende Schwingungen, bestehen nur aus der Überlagerung 
einiger weniger, diskreter Frequenzen. Diese lassen sich, wie es im Kapitel „Mo- 
dulation“ gezeigt wird, leicht durch elementare Anwendung trigonometrischer 
Beziehungen berechnen. 


Bild 13. Amplitudenspektrum des 
Morsezeichens „o'* (nach Küpfmüller) 
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Periodische Funktionen haben stets ein Spektrum aus einzelnen definierten Fre- 
quenzen, ein sogenanntes Linienspektrum. Die Analyse nichtperiodischer Funk- 
tionen, also beispielsweise einmaliger Sprünge und einmaliger Impulse (Stöße), 
führt dagegen auf ein kontinuierliches Spektrum. Es enthält alle Frequenzen 
zwischen Null und Unendlich. Es wird nicht mehr mit Hilfe der Fourier-Reihen, 
sondern mit Hilfe der Fourier-Integrale berechnet. Eigentlich müßten fast alle 
Nachrichtenzeichen zu den unperiodischen Vorgängen gezählt werden, denn die 
meisten von ihnen sind im streng mathematischen Sinn nicht periodisch und 
dauernd wirkend, sondern irgendwie einmalig und nur kurze Zeit wirkend. Genau 
betrachtet besteht zum Beispiel das Amplitudenspektrum des Morsezeichens „a‘“ 
nicht wie die verwandte Rechteckkurve aus einer Anzahl diskreter Frequenzen 
abnehmender Amplitude, sondern aus einer Folge kontinuierlich dichtbenach- 
barter Teilschwingungen, deren Amplituden ebenfalls mit der Höhe der Frequenz 
allmählich abnehmen. Bild 13 zeigt es in seinem ersten Teil. 
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II. Amplitudenspektren und Übertragungsbereiche 
in der Nachrichtentechnik 


Im vorigen Abschnitt wurden kurz die Verfahren besprochen, mit denen das zur 
Übertragung von Nachrichten theoretisch erforderliche Frequenzband ermittelt 
werden kann. In der Praxis lassen sich die theoretischen Frequenzbänder, wenn 
neben der Qualität auch die Wirtschaftlichkeit der Übertragungsanlage mit in 
Betracht gezogen wird, nie vollkommen verwirklichen. Es muß dort stets zwi- 
schen dem Aufwand und der Güte eines Gerätes ein vernünftiger Kompromiß 
geschlossen werden. Es hat keinen Zweck, aus einem Gerät durch Verarbeitung 
des idealen Frequenzbandes das Letzte an Qualität herausholen zu wollen, wenn 
dadurch der Aufwand an Schaltmitteln, Größe, Gewicht und Preis unverhältnis- 
mäßig gesteigert wird. Die Frequenzbereiche der einzelnen Zeichen müssen aufein 
vernünftiges Maß eingeengt werden. Der Übertragungsbereich einer reinen Fern- 
sprechanlage, bei der es in der Hauptsache auf eine gute Verständlichkeit an- 
kommt, braucht beispielsweise bei weitem nicht so breit zu sein wie der einer 
hochwertigen Musikübertragungsanlage, bei der die Natürlichkeit der Wiedergabe 
die Hauptrolle spielt. Ähnlich ist es mit den Impulsen. Der reinen Telegrafie wird 
das Frequenzband ziemlich stark beschnitten, weil die Empfangsrelais auch bei 
größeren Verzerrungen in den Zeichen noch sicher ansprechen und arbeiten. Da- 
gegen muß der Bildtelegrafie und erst recht dem Fernsehfunk, die beide mit mehr 
oder weniger trapez- oder dreieckförmigen Impulsen arbeiten, ein sehr breites 
Band zur Verfügung gestellt werden. Die Konturen des Empfangsbildes bleiben 
nur dann scharf und verschwimmen nicht, wenn sich die Trapez- oder Dreieck- 
form der Zeichen bei der Übertragung nicht ändert. 


Im folgenden soll an Hand von zwei Beispielen angedeutet werden, wie man auf 
Grund der Natur des Zeichens zunächst das theoretische Band und anschließend 
nach Festlegung erlaubter Verzerrungen das praktisch erforderliche Frequenz- 
band bestimmt. Das eine Beispiel bezieht sich auf die Übertragung von Sprache 
und Musik, das andere auf die Übertragung von Telegrafieimpulsen. 


1. Sprache und Musik 


Eingehende experimentelle Versuche haben ergeben, daß die Sprachlaute aus 
einem Grundton und einer ganzen Fülle von Unter- und Obertönen, die man 
Formanten nennt, bestehen. Der Grundton der tiefen männlichen Stimme liegt 
bei etwa 125 Hz, der der höheren weiblichen Stimme bei ungefähr 250 Hz. Die 
Formanten bedingen die Klangfarbe des Lautes. Sie sind Harmonische des 
Grundtones, aber in ihrer absoluten Höhenlage fast konstant. Sie werden in den 
als Resonanzräume wirkenden Mund-, Nasen- und Rachenhöhlen gebildet. Aus 
dem durch die Bewegung der Luft im Kehlkopf entstehenden allgemeinen Ge- 
räusch werden in diesen Räumen durch Resonanz die für den hervorzubringenden 
Laut charakteristischen Frequenzen hervorgehoben. Die gesprochene oder ge- 
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sungene Tonhöhe hängt von der Höhe des Grundtones ab; fehlt dieser, klingt die 
Sprache geflüstert. 


Für die Festlegung der erforderlichen, zu übertragenden Frequenzbandbreite ist 
in erster Linie die Hörempfindlichkeit des menschlichen Ohres maßgebend. Diese 
schwankt etwas, liegt aber im Durchschnitt zwischen etwa 16 und 16000 Hz. 
Mit zunehmendem Alter sinkt die obere Hörgrenze bis unter 14000 Hz ab. 


Die Bewertung einer Übertragungsanlage für Sprache kann entweder hinsichtlich 
ihrer Verständlichkeit oder hinsichtlich ihrer Natürlichkeit erfolgen. Im ersten 
Fall verzichtet man auf eine klanggetreue Wiedergabe. Beim Telefonieren kommt 
es zum Beispiel weniger darauf an, daß man den Gesprächspartner deutlich an 
seiner Stimme erkennt, als vielmehr darauf, daß man ihn möglichst hundert- 
prozentig, das heißt ohne Wiederholungsfragen, versteht. Häufige Rückfragen 
verlängern die Gesprächsdauer und verteuern durch die längere Belegungszeit 
der Verbindungseinrichtungen die Gespräche. Im Fernsprechverkehr wird daher 
nur Wert auf eine gute Verständlichkeit der Worte gelegt. Meßtechnisch wird 
diese Eigenschaft einer Verbindung durch sogenannte Silbenverständlichkeits- 
messungen ermittelt. Geschulte Meßtrupps hören am Ausgang des zu unter- 
suchenden Übertragungssystems die in die Anlage hineingesprochenen „Log- 
atome“, das sind Wortfetzen, sinnlose und jegliche Kombinatorik seitens des 
Hörers ausschließende Wortsilben, ab. Unter der Silbenverständlichkeit wird 
dann der Prozentsatz der richtig wahrgenommenen Silben verstanden. Eine gute 
Silbenverständlichkeit liegt bei 70 --- 90%. Unter 60% gilt als ungenügend, wenn- 
gleich bei diesem Wert die Satzverständlichkeit immer noch etwa 95% ist. 


Der Verzicht auf die Natürlichkeitsforderung in der Fernsprechtechnik entspringt 
wirtschaftlichen Überlegungen. Die modernen Nachrichtensysteme arbeiten um 
so wirtschaftlicher, je schmaler das Frequenzband ist. Man kann dann entweder 
billigere Kabel verwenden oder bei hochwertigen Übertragungsleitungen mehrere 
Gespräche zu gleicher Zeit über eine einzige Leitung senden, wie es mit Hilfe der 
Trägerfrequenztechnik geschieht. Die einzelnen Gespräche werden hier aus ihrer 
natürlichen Frequenzlage so in höhere Frequenzgebiete verschoben, daß alle 
Gespräche zum Schluß frequenzmäßig nebeneinanderliegen und zu gleicher Zeit 
über eine einzige Leitung übertragen werden können. 


In vielen eingehenden Versuchen wurde das Frequenzband der Sprache mit Sieb- 
ketten stufenweise von oben oder von unten beschnitten und jeweils die Silben- 
verständlichkeit am Ausgang der Filter gemessen. In Bild 14 sind die Ergebnisse 
der Versuche in Abhängigkeit von der oberen beziehungsweise unteren Grenz- 
frequenz aufgetragen. Die Begrenzung von oben her geschieht mit einem ver- 
änderbaren Tiefpaß (Bild 145), der infolge seiner Längsinduktivität nur tiefe 
Frequenzen durchläßt, dagegen hohe Frequenzen über seine Querkapazität 
immer stärker kurzschließt (Kurve I). Man erkennt, wie die Verständlichkeit von 
85% auf 60% heruntergeht, wenn im Anfang nur die Frequenzen oberhalb 
3000 Hz, hinterher aber alle oberhalb 1200 Hz unterdrückt werden. Umgekehrt 
läßt der Hochpaß von Bild 14c nur die hohen Frequenzen durch; die tiefen 
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werden durch die Querin- 
duktivität kurzgeschlossen 
und durch den hohen 
Widerstand der Längska- 
pazität stark gedämpft 
(Kurve II). Durch Höher- 
rücken der unteren Grenz- 
frequenz von 300 Hz auf 
2000 Hz sinkt die Verständ- 
lichkeit von etwa 95% auf 
40 %,. Aus kombinierten 
Versuchen mit gleichzeiti- 
ger Beschneidung von oben 
und unten hatsichergeben, 
daß die Leitungen und Ver- Bag 
stärker des normalen Fern- 
sprechverkehrs ein Fre- 
quenzband von 300 bis 
2700 Hz, neuerdings infolge 
Erhöhung der Ansprüche 
bis 3400 Hz übertragen 
müssen, wenn eine ein- 
wandfreie Gesprächsver- 
bindung hergestellt werden 
soll. 

Bei Rundfunkübertragun- 
gen kommt es auf die Na- 
türlichkeit der Sprach- und 
Musikwiedergabe an. Hier 
soll der Klangcharakter 
der Darbietung erhalten- 
bleiben. Dazu müßten theo- 
retisch Sender und Emp- 
fänger das gesamte Ohr- 
empfindlichkeitsgebiet von CEEERESMRTES 
16 . 16000 Hz verarbeiten. 

Praktisch ist dies im Be- 


reich des normalen Mittel- und Kurzwellen-Rundfunks wegen der gegenseitigen 
Störungen der frequenzmäßig zu dicht benachbarten Sender nicht möglich. Ein 
Empfänger überträgt im Mittel- und Kurzwellenbereich im allgemeinen nur ein 
Frequenzband von 50 --- 4500 Hz. Der moderne UKW-Rundfunk ist dagegen in 
der Lage, seinen Hörern das volle Frequenzband bis 15000 Hz anzubieten. Auch 


der Drahtfunk, das heißt der Rundfunk auf Leitungen, sendet ein Frequenzband 
von etwa 30 --- 8000 Hz. 


f 
zu Kurvel 


zu Kurve 


-[ 
1 
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Beschneidung des Bandes von oben durch Tiefpan 
Beschneidung des Bandes von unten durch Hochpal 


— o Bunydwog ° 


obere Grenzfrequenz für l 
untere Grenzfrequenz für] 


— 


Bild 14. Die Silbenverständlichkelt der Sprache in Abhängigkeit von der oberen und unteren Übertragungsgrenze 
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Über den Grad der Natürlichkeit in Abhängigkeit von der Frequenzbandbreite 
sind eingehende Untersuchungen angestellt worden, und zwar mit Hilfe von 
„Wahrnehmbarkeitsstufen“ der Klangänderung. Das Ergebnis läßt sich so be- 
schreiben: Bei einem Frequenzbereich von 100 -- 7000 Hz wird der Klang- 
charakter der Sprache sehr gut bis gut, der Klangcharakter der Musik gut bis 
genügend, bei bestimmten Klängen und Geräuschen aber schlecht wiedergegeben. 
Bei einem Frequenzband von 50 --- 10000 Hz klingt Sprache sehr gut und Musik 
gut. Einzelne Klänge werden noch deutlich verfälscht. Erst bei einem Frequenz- 
band von 30 --- 13000 Hz kann man von einer sehr guten Sprach- und Musik- 
wiedergabe sprechen. 


2. Impulse 


Wird ein Gleichstrom in seiner Richtung periodisch umgetastet, so entsteht, wie 
Bild 15 veranschaulicht, eine regelmäßige, rechteckfömige Impulsfolge. Nach den 
Untersuchungen über das Amplitudenspektrum periodischer Vorgänge läßt sich 
der gleiche Rechteckstrom auch als durch Überlagerung einer an sich unendlich 
großen Anzahl sinusförmiger Wechselströme entstanden denken. Die Frequenzen 
dieses Schwingungsgemisches sind ganze Vielfache einer Grundfrequenz und 
haben zu Beginn ihres Einsatzes eine bestimmte gegenseitige Phasenlage gehabt. 
Sie bilden ein Linienspektrum. Geschieht die Umtastung des Stromes wie beim 
Senden eines wirklichen Telegrafiezeichens nicht streng periodisch und vor allem 
nur zeitweise, ist das Spektrum nach Bild 13 ein kontinuierliches mit Hervor- 


Zeichen am Anfang einer Telegraflo- 
verbindung 


Zeichen am Ende einer idealen Ver- 
bindung mit der Grundlaufzeit t, 


Zeichen am Ende einer Verbindung 
mit der Grenzfrequenzf, und der Ein- 
schwingzeit r 


Amplitudenspcktrum der Bechteck- 
impulse bel Beschneidung an der 
Stelle fo 


1 1 


Bild 15. Die Verformung von Rechteckimpulsen am Endo eines Übertragungssystems mit begrenztem 
Durchlaßbereich (t, = Grundlaufzeit, r = Einschwingdauer, T = Stromschrittlünge, 
27T = Periode des Zeichens) 


38 B. Der Übertragungsbereich elektrischer Nachrichtengeräle 
hebung bestimmter Frequenzgebiete. In beiden Fällen erstrecken sich die Spek- 
tren theoretisch bis ins Unendliche und müßte für eine ideale, völlig verzerrungs- 
freie Übertragung ein bis zu sehr hohen Frequenzen reichender Übertragungsweg 
zur Verfügung gestellt werden. Aus wirtschaftlichen Gründen ist das nicht mög- 
lich. Man beschneidet das Frequenzband von oben. Die Folge ist, daß das Zeichen, 
wie in Bild 15 angedeutet, verformt wird. Es setzt nicht mehr mit steiler Stirn- 
front ein, sondern steigt flacher an, weil die hohen Frequenzen mit ihren steilen 
Stromanstiegen im Nulldurchgang fehlen. Das Rechteckzeichen wird trapez- 
förmig verzerrt; es schwingt ein. Die Zeitdauer des Einschwingens nennt man 
seine Einschwingzeit. Sie wird mit x bezeichnet. Die genaue Form des Ein- 
schwingens hängt von der Art der Schaltung, die das Frequenzband begrenzt, ab. 
Bei einem Tiefpaß aus Spulen und Kondensatoren macht sich, wie in Bild 15 


dargestellt, ein Überschwingen bemerkbar. Bei einer RC-Schaltung treten 
e-Funktionen auf. 


Wie die Theorie der Einschwingvorgänge ergibt, besteht zwischen der Einschwing- 
dauer r und der Grenzfrequenz f, des übertragenden Systems die Beziehung 


37, (16) 


Bild 16. Zeichenverzerrung (ungleiche Stromschritte und Pausen) bei zu großer Einschwingzeit wegen 
starker Frequenzbandbeschneidung (. 


= Ströme, wenn Einschwingvorgänge vorhanden; 
= Ströme, wenn keine Einschwingvorgänge vorhanden) 


Je niedriger die Grenzfrequenz, desto längere Zeit benötigt das Zeichen zum Ein- 
schwingen, das heißt zum Erreichen seines Maximalwertes. Die Einschwing- 
dauer 7 darfim Verhältnis zur Schrittlänge 7’ des Zeichens oder zur Tastfrequenz 


In a7 nicht zu groß werden, da sonst das von den verzerrten Impulsen erregte 


Relais auf seiner Kontaktseite ungleichlange Stromschritte und Strompausen 
weitergibt. Bild 16 zeigt deutlich, wie infolge der endlichen Ansprechempfind- 
lichkeit des Relaisdas ursprüngliche Zeichen mit den gleichlangen Stromschritten 
und -pausen auf der Kontaktfederseite verzerrt wird. Die Stromschritte werden 
kürzer und die Pausen länger. Man ist übereingekommen, die Durchlaßbreite 
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von Telegrafiekanälen so zu bemessen, daß die Einschwingzeit wenigstens um 
den Faktor 1,5 kleiner als die kürzeste Stromschrittzeit 7’ bleibt. In diesem Fall 
ist die Betriebssicherheit noch genügend groß. Es soll also sein 


lörsr (17) 


Beachtet man, daß 2 7 gleich der Periode und damit gleich dem reziproken Wert 
der Tastfrequenz fr ist, und z nach Gl. (16) durch die Grenzfrequenz f, ausge- 
drückt werden kann, ergibt sich 
1 1 
ee 
2fo 2/r 


Daraus folgt, daß die Grenzfrequenz des Systems bei 
h=z1öfr (18) 


liegen muß, oder, mit anderen Worten, der Übertragungsbereich um wenigstens 
das 1,5fache größer als die höchste Tastfrequenz sein muß. Beim Schnelltele- 
grafen und der Fernschreibmaschine ist 7’ = 20 ms und damit /r = 25 Hz. Sie 
erfordern demnach einen Übertragungskanal von 1,5 -25 Hz = 38 Hz. Das ist 
ein merkwürdiges Ergebnis, wenn man bedenkt, daß in diesem Fall nicht einmal 
mehr die erste im Amplitudenspektrum der Rechteckkurve in Erscheinung 
tretende Oberwelle, nämlich 3 fr, zu übertragen werden braucht. 


In der Bildtelegrafie und in der Fernsehtechnik werden auch impulsartige Ströme 
verwendet, aber nicht zur Betätigung von Relais, sondern zur Erzeugung eines 
Rasterbildes. Hier bestimmen die sehr strengen Schärfebedingungen des Emp- 
fangsbildes die Breite des Übertragungsbereiches. Wie sich bei der Besprechung 
dieser Sondergebiete ergeben wird, erfordert die Bildtelegrafie ein Frequenzband 
von 1100 Hz Breite, dagegen das Fernsehen ein Band, das von wenigen Hz bis 
zu mehreren MHz reicht. 


II. Die verzerrungsfreie Übertragung 


Es ist verständlich, daß nach den im vorigen Abschnitt erörterten und auf Grund 
wirtschaftlicher Überlegungen vorgenommenen sehr wesentlichen Frequenz- 
bandbeschneidungen für den restlichen unbedingt erforderlichen Übertragungs- 
bereich verlangt wird, daß in ihm keine weiteren, zusätzlichen Störungen auf- 
treten oder, wenn sie sich nicht ganz vermeiden lassen, in vorgeschriebenen sehr 
engen Grenzen bleiben. Es erhebt sich jetzt die Frage, wie man die Übertragungs- 
eigenschaften eines elektrischen Netzwerkes, beispielsweise eines Verstärkers oder 
einer Leitung, beschreiben kann und wie es beschaffen sein muß, damit es die 
Nachricht ohne Verzerrungen von den Eingangsklemmen zu den Ausgangs- 
klemmen überträgt. 
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1. Der Übertragungsfaktor U 


Die Grundbedingung für eine verzerrungsfreie Übertragung kann in Worten so 
formuliert werden: Es dürfen auf dem Übertragungsweg in dem vorgesehenen 
Frequenzband keine Veränderungen des Frequenzgehaltes und der Amplituden- 
verhältnisse der Teilschwingungen auftreten. Es muß das Amplitudenspektrum 
erhaltenbleiben. Veränderungen im Frequenzgehalt bedingen nichtlineare Ver- 
zerrungen, Veränderungen in den Amplitudenverhältnissen lineare Verzer- 
rungen. Außerdem müssen die einzelnen Frequenzkomponenten, wenn sie sich 
am Ausgang aus dem Netzwerk in der gleichen \Veise wie am Eingang überlagern 
und das gleiche Zeitbild ergeben sollen, alle die gleiche Laufzeit haben. Eine 
gewisse zeitliche Verzögerung ist zwar wegen der endlichen Ausbreitungsge- 
schwindigkeit der elektromagnetischen Vorgänge nicht zu umgehen. Sie muß 
aber, wenn das Zeitbild sich nicht ändern soll, für alle Schwingungen gleich 
groß sein. 

Um zu einer mathematischen Formulierung dieser Bedingungen zu kommen, 
greift man aus dem Frequenzgemisch der zu übertragenden Nachricht eine Teil- 
schwingung heraus und untersucht, in welcher Abhängigkeit ihre Ausgangsspan- 
nung von der Eingangsspannung steht. Zweckmäßig führt man die Untersuchung 
komplex durch, da dabei gleichzeitig die Amplituden- und Phasenverhältnisse 
erfaßt werden. Arbeitet das Netzwerk linear, und das kann hier angenommen 
werden, da es sich um eine verzerrungsfreie Übertragung handeln soll, ist die 


Ausgangsspannung ll], proportional der Eingangsspannung U,, also U, — U,. Ge- 
nauer kann angesetzt werden 


U, —— au, 
Hieraus folgt Übertragungsnetz- 
gt 
= img (19) 
Der Faktor X heißt Übertragungsfaktor. Er ist a 


dimensionslos und im allgemeinen eine komplexe 

Größe, weil sich U, nicht nur hinsichtlich des Be- 

trages, sondern auch der Phase nach von U, unter- 

scheidet (Bild 17). Macht man für ihn den Ex- > 
ponentialform-Ansatz 


Bild 17. Zur Definition des 
Y=Aor)b (Definition) Übertragungsfuktors 


und führt man auch U, und U, exponentiell ein, ergibt sich aus Gl. (19) 


Ir 
Ach lee" _ U im 22) 
Ted U, 
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Der Vergleich der Winkel und Beträge auf beiden Seiten liefert 


U, 
5, und Db=p,-% (20) 


Durch die Doppelgleichung Gl. (20) wird der komplexe Ansatz GI. (19) in eine 
Betrags- und eine Phasenbeziehung aufgespalten. Der Betrag A des komplexen 
Übertragungsfaktors kennzeichnet das Verhältnis der Scheitelwerte oder Effek- 
tivwerte von Ausgangs- und Eingangsspannung. Ist A >1, hat das Netzwerk 
eine Verstärkerwirkung. Ist A < 1, schwächt oder „dämpft“ es den Nachrichten- 
Aluß. Der Phasenwinkel 5 beschreibt die Phasenlage der beiden Spannungszeiger. 
Ist 5 positiv und damit der Exponent in Y = A e’)? negativ, ist , > @,. Das 
besagt, daß der Zeiger der Ausgangsspannung dem der Eingangsspannung um 
den Winkel 5 nacheilt. Die Nacheilung deutet an, daß die Zeichenfrequenz eine 
gewisse Zeit benötigt, um das Netzwerk zu durchlaufen, denn ihr Ausgangszeiger 
ist im eingeschwungenen Dauerzustand, wenn man einen beliebigen Zeitmoment 
herausgreift, noch nicht so weit wie der Eingangszeiger. Der Phasenwinkel 5 hat 
also etwas mit der Laufzeit zu tun. 
Den Zusammenhang zwischen Phasenwinkel und Laufzeit gewinnt man am ein- 
fachsten, indem man von der komplexen auf die reelle Schreibweise übergeht und 
dabei gleichzeitig die Momentanwerte von u, und 4, einführt. Aus U, = Al, 
folgt bei Erweiterung mit el®! 
1, elek _ Au, elek 

oder 

u, = Yu = Ao-!? üı eJlat +pı) _ Aüı ellat+m-d) 


Nach Gl. (7) stellt der Betrag des Imaginärteils von u, den Momentanwert x, der 
Ausgangsspannung dar. Somit wird 


1, = Aü,sin[wt+ go, — b) 


Da die Nullphase 9», lediglich von der Wahl des Zeitmomentes ? = 0 abhängt, 
kann sie hier vorübergehend gleich Null gesetzt werden. Damit wird 


u, = Ali, sin(wi — b) 
oder anders geschrieben 
(,_d 


u, = Au, sinw } 
RN: 


Der Ausdruck b/o im Argument der Sinus-Funktion hat die Dimension einer Zeit. 
Er gibt die Zeit an, um die die Schwingungszustäönde am Ausgang denen am Ein- 
gang nacheilen. Das ist aber offenbar die Laufzeit, die die betreffende Schwingung 
benötigt, um das Netzwerk zu durchlaufen. Bezeichnet man sie mit i,, so gilt 


nn (21) 
w 
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Damit können jetzt die Grundbedingungen für eine verzerrungsfreie Übertragung 
mathematisch formuliert werden: Wenn das Amplitudenspektrum sich nicht 
ändern soll, muß der Betrag A des Übertragungsfaktors für alle Frequenzen kon- 
stant sein, das heißt 


4A(o) = f{w) = konstant = A, (22a) 


Damit auch das Zeitbild der Nachricht das gleiche bleibt, muß die Laufzeit für 


alle Frequenzen gleich, das heißt i, als Funktion der Frequenz eine Konstante 
sein 


t,(w) = g(w) = konstant = 1, (22b) 
Daraus folgt für die Abhängigkeit des Phasenwinkels von der Frequenz 
bo=t 
oder 
b=ut, (22c) 


Der Phasenwinkel 5 muß also linear mit der 
Frequenz ansteigen. Die Gleichungen (22a 
bis c) stellen die Grundbedingungen für 
eine verzerrungsfreie Übertragung dar. Sie 
sind in Bild18 grafisch aufgetragen. In eine 
einzige Formel zusammengefaßt, lautet die 
Bedingung der Verzerrungsfreiheit 


Aw) = A,e-Jat (22) 
In den meisten Fällen wird der Übertra. P418. Betrag 4, und Phasenwinkel 5 
. 2 A des Übertragungsfaktors U 
gungsfaktor einer Schaltung diese Bedin- sowie Laufzeit £, bei verzerrungsfreier 
gung nicht genau erfüllen. Als Folgen treten 


Übertragung 
dann Dämpfungs- und Laufzeitverzerrungen 


auf. Mit ihnen beschäftigt sich der folgende Abschnitt. Zuvor möge ein einfaches 
Beispiel zeigen, wie man mit Hilfe der komplexen Rechnung den Übertragungs- 
faktor eines Netzwerkes ermitteln kann. 


‘ 
Beispiel 1 
Berechnung des Übertragungsfaktors der Schaltung nach Bild 19 


Nach der Spannungsteilerregel für Wechselstromkreise verhalten sich die Spannungen 
wie die Widerstände, an denen sie auftreten. Damit wird im vorliegenden Fall 


en e R, 
u Der R-R+jwL— 1/00) 
Bei der Aufspaltung dieses Ausdrucks in eine Betrags- und eine Phasenbeziehung er- 
gibt sich u R 
2 3 


Y{R FR +(wL- 1/u0) 
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und 


2 = n uLb—1/oC 
Ne Plz Pzäbter = Prreaner FED R, + R, 


Das bedeutet nach GI. (20), daß der Übertragungsfaktor dem Betrag nach den Wert; hat. 


U. R 
Cr VR+ RR + (wL—- 1/00)% an 


Sein Phasenwinkel lautet 
wL—- 1/wC 
b(w)=9, — 9, = arctaını —————g(w 
w)=9M—-P Ar 5, g(w) 

In Bild 195 ist der grundsätzliche Verlauf dieser beiden Größen in Abhängigkeit von der 
Kreisfrequenz dargestellt. Man erkennt ohne weiteres, daß die vorliegende Schaltung 
niemals eine verzerrungsfreie Nachrichtenübermittlung liefern kann, es sei denn, daß 
das erforderliche Froquenzband so schmal ist, daß es unter der Kuppe der „Resonanz- 
kurve“ Platz hat. Frequenzen in der Nähe der Resonanz w, werden gut, tiefe und hohe 
Frequenzen dagegen schlecht übertragen. 


Bild 19. Schaltungsbelsplel zur Berechnung des Übertragungsfaktors (a Schaltung, 5 grundsätzlicher 
Verlauf des Übertragungsfaktors) 


2. Das Übertragungsmaß g 


In der Leitungs- und Vierpoltheorie ist es üblich, die Proportionalität zwischen 
der Ein- und Ausgangsspannung eines Netzwerkes durch den Ansatz 


le 


auszudrücken. g nennt man das Übertragungsmaß. Die Auflösung nach g ergibt 


g=In U (23) 
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Während U die Ein- und Ausgangsspannungen direkt zueinander ins Verhältnis 
setzt, vergleicht g die beiden logarithmisch miteinander. Das Übertragungsmaß g 
ist daher ein logarithmisches Verhältnismaß, und zwar ein komplexes. Es besteht 
aus einem xeellen und einem imaginären Teil. Setzt man g in der algebraischen 
Form 


g=a+jb 


an. wird 


ie a) 
oder 


U, er =-U, e Pi. ea rl) U 822. ei) 


Der Vergleich der Beträge und Richtungswinkel auf beiden Seiten ergibt 
d,=et und ,=9-b 


Die Auflösung nach a und 5 offenbart die Bedeutung dieser beiden Größen. 
Es ist 


o=hhy md d=m-9 (24) 


Solange U, > D, ist, also das Netzwerk den Nachrichtenfluß nicht verstärkt, 
sondern schwächt, ist a > 0. Ein positives a kennzeichnet damit die „Dämpfung“, 
die das Nachrichtenzeichen in dem betreffenden Netzwerk erfährt. a wird Dämp- 
fungsmaß genannt. Mit dem Übertragungsfaktor ist es durch die Beziehung 


1 
a = In — verknüpft. Der Imaginärteil 5 ist identisch mit dem Phasenwinkel 
a 


im Übertragungsfaktor und wird in der Leitungstechnik das Phasenmaß genannt. 


IV. Lineare Verzerrungen 
i. Amplituden- und Dämpfungsverzerrungen 


Eine verzerrungsfreie Nachrichtenübertragung setzt voraus, daß alle Teilschwin- 
gungen auf dem Übertragungsweg gleich behandelt werden, also zum Beispiel 
bei Verstärkung die gleiche Verstärkung oder bei Schwächung die gleiche Dämp- 
fung erfahren. Dadurch jedoch, daß praktisch alle Geräteschaltungen neben 
olımschen \Viderständen auch Blindwiderstände enthalten, läßt sich diese For- 
derung nie genau einhalten. Sobald in einer Schaltung Kondensatoren und Spulen, 
also frequenzabhängige \iderstände, verwendet werden, teilt sich die Eingangs- 
spannung zum Ausgang hin nicht mehr in einem festen, sondern in einem fre- 
quenzabhängigen Verhältnis auf. Es werden entweder die hohen oder die tiefen 
Frequenzen besser übertragen. In vielen Fällen werden sowohl die tiefen als auch 
die hohen Frequenzen gezenüber den mittleren Frequenzen benachteiligt. Die 
Übertragungskurve, das heißt die Darstellung der Ausgangsspannung oder des 
Ausgangsstromes oder auch des Übertragungsfaktors in Abhängigkeit von der 
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Frequenz, zeigt dann einen Abfall an den Grenzen des Übertragungsbereiches 
(Bild 20). Man sagt, der Frequenzgang der betreffenden Größe sei nicht gerade 
oder eben, sondern falle an den Grenzen. Das ist gleichbedeutend damit, daß 
Amplitudenverzerrungen auftreten. 


Bild 20. Zur Definition der Grenz- 
frequenzen eines Übertragungsweges 


Wo liegen bei einer nicht ebenen Übertragungskurve die Grenzen des Über- 
tragungsbereiches? Man hat sich geeinigt, im Normalfall als Grenzfrequenzen die 


zu bezeichnen, bei denen die Ausgangsspannung auf den |’2. Teil des Wertes in 
der Übertragungsmitte oder des Maximalwertes absinkt. Den Faktor Y2 hat man 
deshalb gewählt, weilsich die ihm zugeordneten Grenzfrequenzen besonders leicht 
berechnen lassen. Siehe das folgende Beispiel. Sie liegen nämlich immer dort, wo 
der das Absinken verursachende Blindwiderstand gleich einem bestimmten, leicht 
angebbaren Wirkwiderstand ist. Diese einfache Gesetzmäßigkeit ermöglicht es 
dem Entwicklungsingenieur, bei vorgeschriebenen Grenzfrequenzen die Schalt- 
mittel seines Gerätes entsprechend zu bemessen. 


Beispiel 2 und 3 


Berechnung der Grenzfrequenz = 
der Schaltung nach Bild 21 

Liegt am Eingang der ÜR-Schaltung eine 
von der Frequenz unabhängige, konstante 
Spannung U, ‚so ist leicht einzusehen, daß R 

bei hohen Frequenzen die Ausgangsspan- a u: 
nung U, gleich der Eingangsspannung U, c one 
ist, weil in diesem Fall der Kondensator- 
widerstand verschwindend klein ist. Die 
Schaltung hat keine obere Grenzfrequenz. 
Nach den tiefen Frequenzen zu sinkt die 
Ausgangspannung dagegen, weil infolge 
des anwachsenden Kondensatorwiderstandes ein zunehmender Teil der Eingangsspan- 
nung an C hängenbleibt und dadurch an R immer weniger Spannung abgegeben 
wird. Bei einer bestimmten Frequenz füllt U, auf den y2. Teil der maximal möglichen 
Spannung U nu: = Uı- Sie bildet die Grenzfrequenz /, , die zu berechnen ist. 


Upmax U2max=Uı 
2 


Bild 21. Grenzfrequenz einer CR-Schaltung 
(a Schaltung, 5 Frequenzgang, e Spannungs- 
diagramm für die Grenzfrequenz) 
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B. Der Übertragungsbereich elektrischer Nachrichiengeräte 


Der allgemeine Frequenzgang läßt sich leicht mit Hilfe der Spannungsteilerregel in 
einen formelmäßigen Ausdruck kleiden. Nach der Spannungsteilerregel verhält sich 


die Spannung U, an R zur Gesamtspannung U, wie der Widerstand A zum Gesamt. 
widerstand Z, also 


Dr. _ R 
U, 2 
Da Z=yR: + (1/wC)? ist, ergibt sich 
U, _ R ® 1 
as, 1 
ale 
Ver+ko) Vı+lom) 
oder 
U, - (25) 
] 14 Cor) 


Die Gleichung stellt den Frequenzgang der Ausgangsspannung dar. Ihre grafische Aus- 
wertung ergibt die in Bild 215 skizzierte Übertragungskurve. Als Grenzfrequenz @, 
soll laut Definition die Frequenz bezeichnet werden, bei der U, um den Faktor Y? 


kleiner als U, „.. =U, ist. w, liegt also dort, wo U, = _ oder nach Gl. (25) 


iet. Das bedeutet, daß w, dort liegt, wo 


EV son) 


oder 


1 


—, ut 26 
! w„OR oo 


ist. Dieses Resultat besagt, daß bei Anwendung des Faktors = die Grenzfrequenz w, 
dort liegt, wo 


der Blindwiderstand 


1 
Fe, gleich dem Wirkwiderstand R 


ist. Die Auflösung nach w, ergibt 

1 
- 2 
CR en) 
Das Spannungsdiagramm für diese Frequenz macht das Ergebnis auf anschauliche 
Weise verständlich (Bild 21c). Durch rechtwinklige Addition der beiden Teilspan- 


nungen U. und U, ergibt sich nach dem Satz des Pythagoras, daß die Spannung U, 


über R gleich dem 2. Teil der Gesamtapannung U, Ist, vorausgesetzt \/wO = R und 
damit Ug = U; 


wo,= 
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4A 


Trägt man in den Diagrammen statt des absoluten Wertes von U, oder statt des Ver- 


U 

hältnisses 7,/U, den natürlichen Logarithmus von U,/U, auf, also In Zn erhält man 
2 

nach G]. (24) die in der Leitungs- und Vierpoltheorie üblichen Dimpfungskurven. 


Bild 22. Dämpfungskurve zu Bild 20. 
4a = In Y2 = 0,35 Ist die Dimpfungs- 
verzerrung 


Bild 22 zeigt eine solche. Sie liegt umgekehrt wie die in Bild 20 aufgetragene Kurve 
der Absolutwerte der Ausgangsspannung. Die Dämpfungskurven besagen, daß dort, 
wo sie niedrig verlaufen, die Dämpfung a klein und damit die Ausgangsspannung 
praktisch gleich der Eingangsspannung ist und daß dort, wo a ansteigt, also die Dämp- 
fung zunimmt, die Ausgangsspannung absinkt. Hat zum Beispiel die Grunddämpfung 
einen Wert von a, = 0,1, dann bedeutet das, daß im mittleren Übertragungsbereich 
In U,/U, = 0,loder U,/U,= 1,11 und damit U, => 0,9 U, ist. Die Grenzfrequenzen 
liegen dort, wo die Dimpfungsverzerrung Aa=a, — a, = 0,35 ist. Denn a, — «, 


0,35 besagt, daß 1 RER PTRBRRLEER 0,35 od Jam 1,414 =? ist 
=(, esagt, daß In _ = In —— = 0,35 oder —— =], =]? ist. 
U,, U; m Ü;, U,, j 


r 
0213H Up U 200 ] U [7 L Up 
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Bild 23. Zu Aufyabel Bild 24. Zu Aufgabe 2 Bild 25. Zu Aufgabe 3 
ufgabe 1 


Berechne die Grenzfrequenz der Schaltung nach Bild 23. (Antwort: /, = 600 Hz.) 


Aufgabe 2 


Berechne die Grenzfrequenz der Schaltung nach Bild 24. (Antwort: U, .. = U,/3 
bei {= 0 Hz, /, = 7960 Hz.) 


Aufgabe 3 


Wie groß darf die Kapazitüt C in Bild 25 höchstens sein, wenn alle Frequenzen bis 
15000 Hz übertragen werden sollen, das heißt die Grenzfrequenz S 15000 Hz sein 
soll? (Antwort: C = 5300 pF.) 
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2. Phasen- und Laufzeitverzerrungen 


Unter Phasen- und Laufzeitverzerrungen versteht man die Verzerrungen, die 
eine Nachricht erleidet, wenn der Phasenwinkel im Übertragungsfaktor einer 
Schaltung nicht linear mit der Frequenz ansteigt. Sie äußern sich bei kleinen 
Laufzeitfehlern in einer Verformung des Zeitbildes der Nachricht (Bild 26), bei 
großen Laufzeitdifferenzen darin, daß die Nachricht völlig auseinanderläuft, das 
heißt, die hohen Teilschwingungen wesentlich früher oder auch später als die 


tiefen im Empfänger ankommen. Die Sprache „zwitschert“, ein einfacher Schalt- 
stoß klinst wie „iu“ oder „ui“. 


L 
r 


Bild 26. Überlazergung einer Grundwelle mit ihrer ersten Oberwelle bei zwei verschiedenen 
Nullphasen der Teilschwingungen 


Die im Abschnitt über die verzerrungsfreie Übertragung abgeleitete Laufzeit I, 
wird als Phasenlaufzeit f, bezeichnet. Sie kennzeichnet strenggenommen nur die 
Zeit, die ein bestimmter Zustand einer Teilschwingung, beispielsweise ihr Null- 
durchgang oder ihr Scheitelwert, zum Durchlaufen des Netzwerkes benötigt. Im 
Abschnitt „Leitungstheorie‘ wird gezeigt, daß die für dieÜbertragung von Nach- 


richten maßgebende Zeit nicht gleich dem einfachen Quotienten Su sondern 


gleich dem Differentialquotienten des Phasenmaßes nach der Kreisfrequenz ist. 
Man nennt sie die Gruppenlaufzeit und bezeichnet sie mit t,. Es gilt 


Phasenlaufzeit = 2 


_— und Gruppenlaufzeit i,—= nn 


do 
Die Bezeichnung Gruppenlaufzeit stammt daher, daß eine in ihrer Amplitude 
veränderliche Schwingung konstanter Frequenz in Wirklichkeit aus einer schmalen 
Gruppe dichtbenachbarter Frequenzen besteht. Vergleiche dazu beispielsweise 
das Amplitudenspektrum der amplitudenmodulierten Schwingung in Bild 237. 
Da eine in ihrem Inhalt sich ändernde Nachricht aus Teilschwingungen besteht, 
die sich in ihrer Stärke laufend verändern, kann die Nachricht als aus vielen Fre- 
quenzgruppen aufgebaut gedacht werden. Untersucht man nun, in welcher Zeit 
die Hüllkurve einer schmalen Frequenzgruppe übertragen wird, so findet man, 


(28) 


daß sie nicht das einfache Quotientengesetz —, sondern das Differentialgesetz 
[M) 

a befolgt. 

do 
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In Bid 27 ist das Phasenmaß 5 = f(w) einer Schaltung dargestellt. Durch Diffe- 
rentiation gewinnt man daraus die gleichfalls skizzierte Laufzeitkurvet, =f’ (w). 
Es ist leicht einzusehen, daß eine Übertragung in bezug auf die Laufzeit nur dann 
verzerrungsfrei erfolgt, wenn die Gruppenlaufzeit für alle Frequenzgruppen gleich 
groß ist. Das bedeutet für den Phasengang, daß er linear mit der Frequenz an- 
steigen muß. Er braucht jedoch nicht durch den Koordinatennullpunkt zu gehen, 
wie es eine konstante Phasenlaufzeit voraussetzen würde. 


Bild 27. Phasenmaß und Laufzeit 
einer Schaltung 


In der Praxis zeigt sich, daß Dämpfungs- und Laufzeitverzerrungen stecs gemein- 
sam auftreten, da sie beide die gleiche Ursache, nämlich die Frequenzabhängig- 
keit der Bliudwiderstände, haben, Allerdings sind die Laufzeiten und ihre Ver- 
zerrungen in den meisten Fällen so klein, daß sie praktisch keine Rolle spielen. 
Nur in räumlich sehr ausgedehnten Netzwerken, wie etwa sehr langen Fernsprech- 
leitungen, können sie beachtliche und störende Werte annehmen. 

Bei Sprache wird die Verständlichkeit verschlechtert, wenn die Laufzeitunter- 
schiede 15 --- 30 ms übersteigen. Das hängt damit zusammen, daß die Dauer 
der kürzesten Sprachlaute etwa 30 --- 50 ms ist. Laufzeitdifferenzen in der gleichen 
Größenordnung verursachen daher schon ein Auseinanderlaufen der Nachricht, 
das sich in einem zwitschernden Begleitgeräusch bemerkbar macht. Bei Fern- 
sprechverbindungen wird verlangt, daß die Laufzeitunterschiede zwischen 300 
und 800 Hz kleiner als 10 ms und zwischen 2400 und 800 Hz kleiner als 5 ms 
bleiben. Auch die Musikübertragung stellt keine allzu hohen Anforderungen an 
die Gleichmäßigkeit der Laufzeit. At, <S 2 ms. Das liegt daran, daß das mensch- 
liche Ohr den empfangenen Schalleindruck im wesentlichen nur nach den Fre- 
quenzkomponenten zerlegt. Es kümmert sich dabei nicht um die gegenseitige 
Phasenlage der Teilschwingungen. So werden zum Beispiel die Klänge, die sich 
aus der Überlagerung der beiden in Bild 26 dargestellten Teilschwingungen er- 
geben, unabhängig von der gegenseitigen Phasenlage und damit unabhängig von 
dem resultierenden Kurvenverlauf praktisch als völlig gleich empfunden. 

Sehr strenge Laufzeitanforderungen stellen die Bildtelegrafe und die Fernseh- 
technik. Hier muß das Zeitbild der einzelnen Bildimpulse sehr genau übertragen 
werden, wenn die Konturen des Empfangsbildes scharf bleiben sollen. Laufzeit- 
unterschiede in der Größenordnung von 0,1 --- 1 us verursachen schon verschwom- 
mene Bildkontraste. 
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Y. Nichtlineare Verzerrungen 


Ein Zeichen besteht aus einem Gemisch verschiedener Schwingungen mit be- 
stimmten Amplitudenwerten. Ändert sich auf dem Übertragungsweg der Gehalt 
an Teilschwingungen, tauchen zum Beispiel neben den ursprünglichen Frequenzen 
neue auf, so bedingt das eine Art von Verzerrung, die stark störend sein kann. 
Musik und Sprache sind in dieser Hinsicht besonders empfindlich, zumal dann, 
wenn die neuen Schwingungen unharmonisch zu den alten liegen und mit ihnen 
Dissonanztöne bilden. An jedem Rundfunkempfänger kann beobachtet werden, 
wie bei unscharfer Abstimmung oder zu großer Lautstärke Sprache und Musik 
rauh, krächzend und klirrend werden. Es bilden sich Klirrfrequenzen. Die Ur- 
sache für ihre Entstehung liegt in der Nichtlinearität des übertragenden Netz- 
werkes. Unter nichtlinearen Schaltungen versteht man solche, in denen der Zu- 
sammenhang zwischen Strom und Spannung nicht linear ist, in denen also bei 
Verdopplung der Spannung der Strom nicht genau auf den doppelten Wert an- 
steigt. Gewöhnliche Widerstände, auch die induktiven und kapazitiven, arbeiten 
linear; der Strom durch sie ist streng proportional der anliegenden Spannung. Zu 
den nichtlinearen Schaltelementen gehören Gleichrichter, Röhren im gekrümmten 
Teil ihrer Kennlinie, Eisenwasserstoffwiderstände, ferner Eisenkernspulen und 


Transformatoren bei starker Aussteuerung. Alle diese Bauelemente weisen eine 
gekrümmte Kennlinie auf. 


1. Grafische Darstellung der Verzerrung 


In den Bildern 23a und e ist die Kennlinie eines linearen Systems dargestellt. Die 
Bilder 5 und d zeigen eine quadratisch gekrimmte Kennlinie. In dem einen Fall 
wird eine rein sinusförmige Wechselspannung an das Netzwerk gelegt (a und b), 
im anderen Fall besteht die angelegte Spannung aus der Überlagerung, das heißt 
Summe, einer hohen und einer tiefen Frequenz. Um in den Schaubildern den zeit- 
lichen Verlauf von % und i andeuten zu können, wird der negative Teil der Ordi- 
nate gleichzeitig als Zeitachse für u und die positive Abszissenachse gleichzeitig 
als Zeitachse für i gewählt. Bei gleichem Zeitmaßstab läßt sich dann sehr leicht 
durch eine Art Spiegelung der v-Vorgänge an der Kennlinie punktweise der zeit- 
liohe Verlauf von i konstruieren. Das Bild läßt deutlich erkennen, wie im Fall 
einer geraden Kennlinie die Stromkurve ein genaues Abbild der Spannungskurve 
ist. Die gekrümmte Kennlinie ruft dagegen Formverzerrungen hervor. Die Strom- 
kurve wird inihren positiven Amplituden überspitzt und in ihren negativen Halb- 
wellen zusammengedrückt. Im Fall der zwei sich überlagernden Schwingungen 
machen sich die Verzerrungen vor allem darin bemerkbar, daß die Amplitude der 
höherfrequenten Schwingung nicht mehr konstant ist, sondern im Rhytlımus der 


tieferen Frequenz größer und kleiner wird. Hier hat, wie man sagt, eine Ampli- 
tudenmodulation stattgefunden, 
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Kennlinie 


Kennlinie 
izqu: 


> izaurbu2 E* 
Modulation +Uberlagerung 


Bild 28. Darstellung des Strom-Spannungsverlanfes an linearen (e,c) und nichtlinearen (d,d) 
Schaltelementen bel einem einfachen Sinuston und einem Doppelton 


2. Frequenzanalyse 


So anschaulich die grafische Darstellung der Ein- und Ausgangsspannungen eines 
Systeıns ist, einen Nachteil hat sie doch. Sie läßt nicht immer eindeutig erkennen, 
welcher Art die Verzerrungen sind. Rühren die Formverzerrungen von nicht- 
linearen Vorgängen oder von Fehlern im Amplituden- oder Phasengang her? Denn 
auch in linearen Systemen mit starken Amplituden- und Phasengängen treten 
Bildformänderungen auf. Hier muß eine Frequenzanalyse einsetzen. Ergibt diese, 
daß sich das Ausgangsspektrum hinsichtlich der Anzahl und Lage der Teil- 
schwingungen vom Eingangsspektrum unterscheidet, hat eine nichtlineare Ver- 
zerrung stattgefunden. 

Daß in den an gekrümmten Kennlinien entstandenen Kurvenbildern tatsächlich 
neue Schwingungen enthalten sind, zeigt man am besten mathematisch. In ein- 
fachen Fällen benötigt man dazu keine Fourier-Reihenentwioklungen, sondern 5 
nureinige trigonometrische Umformungen. Man geht von der Kennliniengleichung 


gs 
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des Systems aus. Sie beschreibt in mathematischer Form den Zusammenhang 


zwischen Spannung und Strom. In linearen Netzwerken hat die Kennlinie die 
Form des Ohmschen Gesetzes 


In nichtlinearen Systemen kann man für sie in erster Näherung eine quadratische 
Gleichung ansetzen und schreiben 


t=au+bu (29) 
Besteht wie in Bild 285 die angelegte Spannung aus nur einer Frequenz von der 
Form 


uw=%Gcoswi 


so besagt die Kennliniengleichung G1.(29), wenn man in sie den Spannungsaus- 
druck einführt, daß in dem nichtlinearen Kreis ein Strom fließt, der die Größe hat 


= adcoswt + bÜ co®wi=aGcoswi-+ m (1 + cos2wi) 
m 1 an 1 a 
=aücswi+ bu + — bü? cos2ws (30) 


Der Strom ist nicht mehr sinusförmig. Er enthält außer dem Glied a cos wt mit 
der ursprünglichen Frequenz w noch ein zeitunabhängiges, reines Gleichstrom- 


6 B 5 2 l 
glied — bi? und eine Störung 3 bü2 cos2 wi von der doppelten Frequenz 2 w. 


- 


Die Amplitude des Störgliedes steigt mit dem Quadrat der angelegten Spannung. 
Bei einer Gleichung 3. Grades würde neben der Oberwelle 2 w noch die Ober- 
welle 3 w auftreten. Ganz allgemein zeigt sich, daß bei einer Gleichung n-ten 
Grades der Kennlinie auch Oberschwingungen vom n-fachen der Grundschwin- 
gung auftreten. Da diese Störfrequenzen aber immerhin noch harmonisch zur 
Grundfrequenz liegen, stören sie nicht so stark, wie wenn sie unharmonisch liegen 
würden. Das letztere ist der Fall, wenn auf den Eingang ein Gemisch aus mehreren 
Frequenzen gegeben wird. 
Für den einfachen Fall, daß die Eingangsspannung aus nur zwei Schwingungen 
besteht (Bild 28d), zeigt dies die folgende Rechnung. Die Kennlinie habe wieder 
die Form 
s=au+bu 

u setze sich aus z, = Gi, cosw,t und 4, = Üi, cosw,t zusammen zu 

v—ücoswi+ %,coswt 


Dies in die Kennliniengleichung eingesetzt, führt zu folgendem Ausdruck für 
den Strom; 


i= a (d, co3w, 6 + d,coswyt) + bil, cosw,t + ü,cosw, t)® 


=ad,coswt+ad,coswi+biü?costws+ 2bü, d,cosw,t- cosw,t + bd,* cos?wy t 
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Eine kurze Zwischenrechnung mit trigonometrischen Umformungen zeigt einen 
Strom, der aus verschiedenen Komponenten besteht. Es ergibt sich 


s RL R e ; 
ee b(ü? + 2) mit der Frequenz f=0 Gleichstromglied 
+ al, coso,t mit der Frequenz fı |] waverzerrter Strom 
R j mit den ursprüng- 
+ aü,cosw,t mit der Frequenz fa lichen Frequenzen 
1 - 
ZU ü,? cos2w;t mit der Frequenz afı (31) 
1 Ban, n 
er > bü, cos? w;t mit der Frequenz 2 fs en 
neue Frequenzen 
+ bü,ü,cos(w, + w.)& mit der Frequenz fı-t fa 5 
+ bü,ü,cos(w, — w,)& mit der Frequenz fı—f, 


Der Strom weist außer den unverzerrten Anteilen noch ein Gleichstromglied sowie 
eine ganze Reihe neuer Schwingungen auf. DieSummen- und Differenzfrequenzen 
fi & fr heißen Kombinationstöne. Sie liegen im allgemeinen unharmonisch zu 
den ursprünglichen und stören durch ihre Dissonanzwirkung recht erheblich. In 
Bild 29 ist oben das Spektrum der ursprünglichen Spannung und darunter das des 
verzerrten Stromes dargestellt, und zwar für den Fall, daß f, = 390 und /, = 754 Hz 
ist. Die Stärke der einzelnen Komponenten hängt einmal von den Amplituden 
der ursprünglichen Schwingungen und zum anderen von den Konstanten z und 5 
der Kennlinie ab. 


h 7) 
Bild 29. Auftreten von Klirrfrequenzen g 
beim Aussteuern eines Gerätes f 
mit quadratischer Kennlinie durch eine 500 1000 17500 Hz 
Doppeltonschwingung (a Spektrum der 4 
Steuerspannung, 5 Spektrum des b 


verzerrten Stromes) 


1500 HZ 


500 1000 


Ist die Charakteristik der Kennlinie von höherem, beispielsweise vom r-ten 
Grade, so tritt neben den bereits genannten Störfrequenzen noch eine Vielzahl 
weiterer Kombinationstöne auf. Sie sind alle von der Form pf, + gf,- Die Ver- 
vielfachungsfaktoren p und q können alle Zahlenwerte annehmen, für die die 
Summe » + g gleich oder kleiner als der Ungleichförmigkeitsgrad r bleibt. Das 
allgemeine Aufbaugesetz der Kombinationstöne lautet demnach 

(32) 


pfitaßk mit p+rqsn 


4 B. Der Übertragungsbereich elektrischer Nachrichtengeräle 


Ist zum Beispieln — 4, können an neuen Frequenzen auftreten 


ii af hf dasheißt p+qg=2 
sh 3% 2 <h h=z2% p+q9=3 
af, 1 Sshch hz3f 2fı +2h p+qg=% 


3. Der Rlirrfaktor 


Eeim Beurteilen der Verzerrungen kommt es nicht auf die absolute Größe der Ober- 
wellen und Kombinationstöne an. Die Störwirkung hängt in der Hauptsache da- 
von ab, wie stark die neuen Frequenzen im Verhältnis zu den alten sind. Als Maß 
für die nichtlinearen Verzerrungen, die man auch Formverzerrungen nenut, ist 
der Klirrfaktor eingeführt. Er wird mit & bezeichnet und ist definiert als das Ver- 


hältnis des Effektivwertes aller Oberwellen zum Effektivwert der Gesamt- 
schwingung. Formelmäßig schreibt man 


,„ _ User YUF+ U, + U, yo, + U? +0, (33) 
h= iu = en ee] 


Yu +U?+U2 +0, 
Ist der Klirrfaktor klein, kann im Nenner an Stelle des Gesamteitektivwertes U 


auch der Efiektivwert der Grundschwingung U, verwendet werden. Man erhält 
dann 


Ir 2 2 = 
en (84) 
U U 


In manchen Fällen wird nur der Klirrfaktor einer bestimmten Oberwvelle, bei- 
spielsweise der zweiten oder dritten Harmonischen, gesucht. Hier spricht man vom 
Klirrfaktor zweiter beziehungsweise dritter Ordnung. Er hat den Wert 


See, = e beziehungswese Kuh ur (35) 


Wie man leicht nachrechnen kann, besteht zwischen den Teilklirrfaktoren und 
dem Gesamtklirrfaktor die Beziehung 


k= Vi, + Ey + eo. R2 


(36) 
und = Y hy“ + 18 tes [DE | 


und zwischen % und ! die Beziehung 
rn (37) 
Yi+r: 


Da % ein Quotient ist, können in die Klirrfaktorformeln statt der Effektivwerte 
auch Scheitelwerte oder statt der Spannungen Ströme eingesetzt werden. 
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Die Wurzelausdrücke in Gl. (33) lassen sich folgendermaßen erklären: Um den Effek- 
tivwert einer Schwingung mit mehreren Frequenzkomponcnten zu ermitteln, darf 
man weder die Scheitelwerte noch die Effektivwerto direkt addieren. Die Summation 
muß auf dem Umweg über eine Leistungsbetrachtung vorgenommen werden. Man be- 
nutzt ein Unabhängigkeitsgesetz, das besagt, daß in einem Widerstand jeder Wechsel- 
strom seinen Beitrag zur Gesamtleistung unabhängig von der Anwesenheit anderer 
Wechselströmo leistet. Die Gesamtleistung P an einem Widerstand R ist gleich der 
Summe der Einzelleistungen 


P=P,+P,+P, +. 


oder durch die Effektivwerte der Einzelspannungen ausgedrückt 


v2 ve 2 ı e 
= — — OS 2 2 ... 
P=37 no Et R + 3 10ı +U:+U?+.) (38) 


Als Effektivwert aller Spannungen wird jetzt die Spannung U definiert, die an dem 
gleichen Widerstand R die gleiche Leistung P hervorruft. Man macht also für U den 
Ansatz 1 

2 51 U? (39) 


Aus dem Vergleich von G]. (38) mit Gl. (39) folgt dann 
U= % ni ie; (40) 


Der Klirrfaktor kennzeichnet nur den Grad der Nichtlinearität bei Vorhanden- 
sein einer einzigen Grundfrequenz. Sind mehrere Grundfrequenzen da, arbeitet 
man mit einem analog definierten Verzerrungsfaktor. Klirrfaktor und Verzerrungs- 
faktor liefern strenggenommen nur einen Anhaltspunkt für die wirkliche Stör- 
wirkung, da sie als rein elektrische Größen nicht die subjektive, physiologische 
Dissonanzwirkung im Ohr miterfassen können. 

Versuche haben ergeben, daß die Verständlichkeit im Fernsprechbetrieb zu leiden 
beginnt, wenn der Klirrfaktor größer als 25°, wird. Bedeutend empfindlicher ist 
das Ohr bei Musikübertragungen. Ein geschultes Ohr nimmt bereits Verzer- 
rungen von 2--5% wahr. Der Klirrfaktor darf daher beim Rundfunk maximal 
einen Wert von 7% und beim Tonfilm einen von 5% annehmen. 


4. Die Klirrfaktormeßbrücke 


Die Messung des Klirrfaktors kann mit jeder Anordnung vorgenommen werden, 
die die Grundschwingung zu unterdrücken gestattet und auf die Oberwellen an- 
spricht. Ein interessantes Beispiel hierfür bildet die Klirrfaktormeßbrücke. Ihre 
Schaltung ist in Bild 30 wiedergegeben. Die verzerrte Sinusschwingung U, wird 
an eine Wheatstonesche Brücke gelegt, die in dem einen Zweig einen Resonanz- 
kreis 8, enthält. Dieser wird auf die angelegte Grundfrequenz abgestimmt. 
Er stellt dann für die Grundschwingung nur einen kleinen, reinen Wirkwider- 
stand r, dar. Die Abstimmung wird so vorgenommen, daß man mit einem 
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Kopfhörer die Brückendiagonale B-D abhorcht und dabei den Schwingkreiskon- 
densator so lange verändert, bisder Grundton in dem Tongemisch versehwindetund 
dafür nur noch der höhere Klang der Oberwellen zu hören ist. Zum vollständigen 
Abgleich der Brücke gehört, daß hinterher noch R, auf r, abgeglichen wird. Der 
Feinabgleich wird nach dem Instrument I vorgenommen. Im abgeglichenen Zu- 
stand ist sein Ausschlag ein Minimum und gleichzeitig ein Maß für die Stärke der 
Oberwellen. Da für die Oberwellen | 8, | als sehr groß gegen R, angesehen werden 
kann, und damit Punkt 4 in bezug auf die Verzerrungen praktisch das gleiche 
Potential wie D hat, andererseits aber, falls R, = R, ist, zwischen B und D nur 
die halbe verzerrte Spannung liegt, stellt der Wert des Minimumausschlages am 
Instrument den halben Wert U,.,„/2 der verzerrten Spannung dar. 


Bild 30. Schaltung einer Klirrfaktormeßbrücke 


Nach dem Abgleich der Brücke wird das Instrument J an den Spannungsteiler P 
mit der Gesamtspannung U, angeschaltet. Durch Verschieben des Abgriffes wird 
der Instrumentenausschlag auf den Wert der abgeglichenen Brücke eingestellt. 


Am Instrument liegt dann die Spannung pU,. Aus der Gleichheit der Ausschläge 
folgt, daß 


ist und damit der Klirrfaktor als Quotient aus U,,., und U, den Wert hat 
k=2» 


Wie aus der Wirkungsweise der Klirrfaktormeßbrücke hervorgeht, mißt die 
Brücke, da U, den Effektivwert der Gesamtschwingung darstellt, den Klirrfaktor 
nach der Definition der Gl. (33). Die Brücke hat für die Grund- und Oberwellen 
verschieden große Eingangswiderstände. Deshalb muß beim Messen darauf ge- 


achtet werden, daß die Speiseseite genügend niederohmig ist, um Fehler durch 
unterschiedliche Spannungsteilung zu vermeiden. 


Beispiel 4 


Der Klirrfaktor eines Verstärkers sei P =8%. Wie groß sind die Amplituden der 


zweiten und dritten Harmonischen, wenn beide gleich stark am Klirrfaktor beteiligt 
sind? 
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Nach Gl. (34) ist 
y "a GE U, u Yo. FE U, D, y2 


D, U, U, 
Daraus folgt für die Effektivwerte der Oberwellen 


(7 0,08 
Ün= FR U, = 0,0566 7, 


Beispiel 5 


u® eines Schaltelementes. 


A 
Gegeben ist die Kennlinie ? = 0,007 v % + 0,0005 v. 


Wie groß ist der Klirrfaktor &’ des Stromes, der durch dieses Schaltteil fließt, wenn 
eine Spannung 4 = 1,7 cos wt V mit w = 5000 s"! angelegt wird? 
Nach Gl. (30) entsteht ein Strom von der Form 


an 


| er 5 RLz 
i= bi +aücoswi+ 2 


cos? wi 
2 


a2 
Die Amplitude der Oberwelle 2w ist ,, = —>—. die des unverzerrten Stroman- 


teiles ?,, = al. Daraus folgt für den Klirrfaktor ein Wert von 


i bü8 b, 0,0005 AV? 


in 
Kan. 


a FR 7 N, 


1,7V20,06=6% 


Aufgabe £ 


Bei der Analyse einer verzerrten Spannung wurden folgende Komponenten in der 
Kurve festgestellt: 


u= (18+ 16sinwt — 2cos2wt+ 0,8sin3 wt) V 


Wie groß ist der Klirrfaktor % und X’ dieser Spannung? 
(Antwort: 13,3% beziehungsweise 13,4%) 


Aufgabe 5 


Eine Schaltung mit einer quadratischen Kennlinie der Form ?=a,-+ a,u + a,u? 
verursacht bei einer sinusförmigen Spannung von 6 V Effektivwert einen Klirrfaktor 
von 10%. Wie weit muß die Spannung erniedrigt werden, wenn der Klirrfaktor kleiner 
als 49, bleiben soll? (Antwort: 2,4 V.) 


Aufgabe 6 = 


R 
Am Eingang der beiden Schaltungen a 1 En ala 
und 5 von Bild 31 liege ein verzerrter RectonT R uni 

Ton mit dem Klirrfaktor %’. Welche RE TIRE BER & 
der beiden Schaltungen verbessert den 

Klirrfaktor der Ausgangsspannung b 


und welche verschlechtert ihn? Auf Bild 31. Schaltung zu Aufgabe 6 


[e} 
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welchen Wert gehtder Klirrfaktor in dergünstigen Schaltung zurück, wenn R= 500kN, 
C = 1000 pF und der Grundton am Eingang eine Frequenz von 500 Hz und einen Klirr- 


faktor von = 10% (Oberwelle 2 ») hat? (Antwort: Der Klirrfaktor wird in Schal. 
tune b kleiner, er geht auf 5,6% zurück.) 


Aufgabe 7 


Welchen Klirrfaktor X und } hat eine dreieckförnuge Spannung, das heißt eine sinus- 
förmige Schwingung, die zu einer dreieckförmigen verzerrt wurde? (Antwort: Unter 
Berücksichtigung der beiden ersten Oberwellen: X = 11,8% und & = 11,7%.) 


Aufgabe 8 


Eine dreieckförmig verzerrte Spannung mit einer Grundfrequenz von 10 kHz wird an 
eine Reihenschaltung von Z = 0,5 H und R = 60 kf} gelegt. Welchen Klirrfaktor K’ 
hat die Spannung U; an R und die Spannung U, an L? (Antwort: Unter Berücksich- 
tigung der ersten beiden Oberwellen: ka = 6,95% beziehungsweise k; = 21,8%.) 


VI. Zusammenfassung 


Die vorstehenden Abschnitte, die sich mit den Übertragungsbereichen der Nach- 
richtengeräte beschäftigten, hatten die Aufgabe, einen Einblick und Überblick 
über die Probleme zu geben, die von der frequenztechnischen Seite aus in der 
Nachrichtentechnik eine Rolle spielen. Der Nachrichteningenieur, einerlei ob er 
Übertragungsanlagen plant, dimensioniert, baut, prüft oder im Betrieb über- 
wacht, benötigt als wichtigstes Unterlagenmaterial das Frequenzband oder Am- 
plitudenspektrum der zu übertragenden Nachricht. Es wird gewonnen aus einer 
Frequenzanalyse des Nachrichtenzeichens. Bei mathematischen Funktionen wird 
die Analyse mit Hilfe der Fourier-Reihen oder trigonometrischer Umformungen 
durchgeführt. Bei Sprache, Musik und Geräuschen geschieht sie meistens auf 
experimentellem Wege. 

Das theoretisch oft sehr breite Frequenzband der verschiedenen Zeichen muß aus 
wirtschaftlichen Gründen stark beschnitten werden. Für seine endgültige Fest- 
legung sind die zulässigen Qualitätseinbußen, wie Einschwingvorgänge bei Tele- 
grafiezeichen, Verständlichkeits- und Natürlichkeitsminderungen bei Sprache 
und Musik, maßgebend. Innerhalb des unbedingt erforderlichen Frequenzbandes 
treten, bedingt durch die Verwendung von Blindwiderständen oder Schaltele- 
menten mit nichtgerader Kennlinie, bestimmte Verzerrungen auf. Man unter- 
scheidet lineare und nichtlineare Verzerrungen. Die linearen beziehen sich auf die 
Frequenzabhängigkeit des Übertragungsfaktors und setzen sich aus Ampli- 
tuden- und Laufzeitfehlern zusammen. Die nichtlinearen entstehen in nichtline- 
aren Systemen und machen sich in dem Auftreten neuer, unharmonisch liegender 
und daher stark störender Frequenzen bemerkbar. Die Kenntnis der Verzer« 


rungsursachen läßt in den meisten Fällen auch Wege finden, die Verzerrungen 
genügend kleinzuhalten. 
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Wiederholungsfragen 


Auf welche zwei Arten lassen sich periodische Zeichen mathematisch und grafisch 
beschreiben? Was versteht man unter einer Frequenzanalysc? Wie sieht grafisch das 
Zeichen aus, welches das Zeitgesetz v=&(l + 0,3 sin wi) sin Qt mit w = 5000 #1 
und Q@=3-10°st befolgt? (Lösung mit Hilfe‘ trigonometrischer Umformungs- 
gesetze über das Produkt zweier Sinus-Funktionen.) In einem Frequenzgemisch mit 
der Grundschwingung 140 Hz tritt eine Teilschwingung von 1120 Hz auf. Die wievielte 
Harmonische oder Oberwelle ist das? Was sind Logatome und wozu dienen sie? Nach 
welchen Gesichtspunkten wird die Übertragungsgüte von Sprache in der Fernsprech- 
und Rundfunktechnik beurteilt? In welcher Höhe liegt der Grundton der männlichen 
und weiblichen Stimme? Wird dieser im Fernsj,rechverkehr übertragen? Was folgt 
daraus für die Erkennbarkeit der männlichen und weiblichen Stimme? Wie groß ist 
die Silbenverständlichkeit in einer Anlage, deren obere Übertragungsgrenze bei 2000 Hz 
liest? Wie unterscheiden sich Übertragungsfaktor und Übertragungsmaß? Wie muß 
der Phasenwinkel des Übertragungsfaktors sich mit der Frequenz ändern, wenn die 
Übertragung verzerrungsfrei sein soll? Welche Arten von Verzerrungen unterscheidet 
man voneinander? Hängen Dämpfungs- und Laufzeitverzerrungen ursächlich mitein- 
ander zusammen? Welche Frequenz wird im Normalfall als die Grenzfrequerz des 
Übertragungsbereicher angesehen? Wie groß ist: bei ihr die Dämpfungsverzerrung? 
Wann treten nichtlineare Verzerrungen auf? In welchem Maß mißt man sie? \Vas sind 
Kombinationstöne? 
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C. Die Anpassung 


Der Steckdose des normalen Starkstromnetzes kann man - mit gewissen Ein- 
schränkungen - soviel Leistung entnehmen, wie man will. Dadurch, daß die 
Klemmenspannung unabhängig von der Belastung praktisch konstant bleibt, 
läßt sich, wie man der Leistungsformel P = U®/R entnehmen kann, durch ent- 
sprechende Verringerung des Verbraucherwiderstandes dem Netz jede Menge 
elektrischer Energie entziehen. Eine Grenze wird der Leistungsentnahme ledig- 
lich dadurch gesetzt, daß die Querschnitte der Leitungen der Erwärmung wegen 
nur von einem bestimmten maximalen Strom durchflossen werden dürfen. Der 
Grund für die Freiheit in der Ieistungsentnahme liegt in dem verhältnismäßig 
sehr kleinen Innenwiderstand der Starkstromnetze. Er ist klein gegenüber allen 
praktisch auftretenden Verbraucherwiderständen. In der Starkstromtechnik stellt 
man daher kaum die Trage nach optimaler Leistungsentnahme. Statt dessen 
interessiert man sich dort für den Wirkungsgrad der Energieübertragung. 

Anders liegen die Verhältnisse in der Schwachstromtechnik. Die hier erzeugten 
und verarbeiteten Einergiemengen sind vielfach so gering, daß es darauf an- 


kommt, sich zu überlegen, wie man dem Erzeuger einen möglichst großen Teil 
seiner Energie entziehen kann. 


I. Die Leistungsanpassung 


Die optimale Leistungsentnahme wird durch die sogenannte Leistungsanpassung 
des Belastungswiderstandes an den Innenwiderstand des Generators erreicht. 
Allgemein versteht-man unter Anpassung die Bemessung des Widerstandsver- 
hältnisses zwischen Stromerzeuger und Stromvorbraucher. Unter Leistungs- 
anpassung wird dann speziell die Bemessung des Widerstandsverhältnisses im 
Hinblick auf die Übernahme einer möglichst großen Leistung verstanden. 

Ist E die EMK, R; der Innenwiderstand der Stromquelle und R, ihr Abschluß- 
widerstand, so ist die an R, abgegebene Leistung nach Bild 32 


P=7 
Es 


R R 
Da nın — = —2,oko U=ER et 
E R,+R; De 


ergibt sich für die Leistung 


ER, 
er ;,..; (41) Zur Frage optimaler 
(Ra B Ru‘ Leistungsübertragung 


Pa 
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Wie die Gleichung erkennen läßt, ist die abgegebene Leistung um so größer, je 
größer die EMK und je kleiner das A; des Generators ist. Die Verhältnisse in bezug 
auf R, sind nicht so einfach zu übersehen. Wird AR, sehr groß gewählt, wird zwar 
die Spannung U groß, aber der Strom sehr klein. Umgekehrt steigt zwar bei 
kleinem R, der Strom stark an, aber dafür bricht die Spannung zusammen. In 
beiden Fällen bleibt das Produkt UI klein. Den günstigsten Wert des Abschluß- 
widerstandes erhält man nach den Regeln der Minima- und Maximarechnung 
durch Differentiation der Leistungsfunktion Gl. (41) nach R,. Die Ableitung 
lautet 

AP, _ pr (Rat Ri? —2R.(R, + Ri) 

ARa (Rat R)' 


Beim Nullsetzen des Differentialquotienten ergibt sich 


(Ra SF Ri = 2 Ra (R. Ar AR.) 


und daraus 


Das Maximum der an den Verbraucher abgebbaren Leistung erhält man also, 
wenn man den Verbraucherwiderstand gleich dem Innenwiderstand der Strom- 
quelle macht oder ihn, wie man sagt, an den Generatorinnenwiderstand anpaßt. 


Leistungsanpassung: R, = R; (42) 
In diesem Fall wird im Außenwiderstand und Innenwiderstand gleich viel Lei- 


stung verbraucht. Die maximal an R, abgegebene Leistung hat nach Gl. (41) 
und (42) den Wert 


(43) 


Sind die Widerstände nicht reell, wie oben angenommen, sondern haben sie die 
komplexen Werte 8, und 8;,, so zeigt die Rechnung folgendes: 

1) Für größte Wirkleistungsübertragung müssen die Beträge der Widerstände 
gleich sein und ihre Phasenwinkel entgegengesetzte Vorzeichen haben. Die letzte 
Bedingung besagt, duß sich die Blindwiderstände des ganzen Systems aufheben 
müssen. Der Außenwiderstand muß gleich dem konjugiert komplexen Wert des 
Innenwiderstandes sein, also 


Da 


2 


* 
i 


2) Für größte Scheinleistungsübertragung gilt das gleiche. Auch hier muß sein 


Id mit ZzZ=Z und pg=—gi 
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II. Der Wirkungsgrad 


Mit der größtmöglichen Leistungsabgabe ist nicht der beste Wirkungsgrad ver- 
knüpft. Da im Fall der Anpassung innerhalb des Generators genauso viel Energie 
verbraucht wie nach außen an den Verbraucher abgegeben wird, ist der Wir- 


kungsgrad hier nur 50%. Formelmäßig ist der Wirkungsgrad gegeben durch den 
Ausdruck 


R 
E? [3 
Bee 1 _ (44) 
Pges Di R, 


re ı he Er 
RatR SER 


Er ist um so größer, je größer R, gegenüber R, ist. Die abgegebene Leistung 
nimmt dabei allerdings stark ab, da mit zunehmendem Widerstand der Strom 
immer weiter zurückgeht. Im Grenzfall R, > ® erreicht der Wirkungsgrad zwar 
den höchsten Wert von 100%, aber die Leistung ist dabei Null. 

Die Starkstromtechnik legt großen Wert auf einen guten Wirkungsgrad. Bei den 
großen umzusetzenden Energien müssen die inneren Verluste des Starkstrom- 
netzes geringgehalten werden. Es geht nicht an, daß bei 1kW Leistungsabgabe 
im Generator und den Netzleitungen die gleiche Leistung in Form von Wärme ver- 
lorengeht. In der Nachrichtentechnik braucht, abgesehen vom Großsenderbau, 
in den meisten Fällen auf den Wirkungsgrad keine Rücksicht genommen zu 
werden. Die hier erzeugten und umgesetzten Einergiemengen sind normalerweise 
so klein, daß selbst bei schlechtem Wirkungsgrad, ja sogar bei Kurzschluß, keine 
nennenswerte Wärmeerzeugung in den Apparaten und Leitungen stattfindet. Die 
Leitungsquerschnitte werden hier mit Rücksicht auf die mechanische Festigkeit 
und den stabilen Aufbau gewöhnlich stärker ausgelegt, als es in bezug auf die Er- 
wärmung nötig ist. In der Nachrichtentechnik kommt es bei den geringen zur 
Verfügung stehenden Energiemengen darauf an, der Speisequelle durch An- 
passung möglichst viel Energie zu entziehen und auf den Verbraucher zu über- 


tragen. Zur besseren Veranschaulichung der ganzen Verhältnisse soll ein Beispiel 
durchgerechnet werden, 


Beispiel 6 


Ein Generator mit der EMK Z = 10 V und dem Innenwiderstand R, = 600.0 arbeite 
auf einen veränderbaren Verbraucherwiderstand R,. Gesucht ist die grafische Darstel- 
lung der an R, abgegebenen Leistung und des Wirkungsgrades in Abhängigkeit vom 
Verhältnis R,/R,. 


Die nach Gl. (41) und (44) ermittelten Werte von P, und nsind in der folgenden Tabelle 
zusammengestellt und in Bild 33 grafisch aufgetragen. 


RR, 


also |wju|wl|2|a | 20 


R, | 6000 1200 | 800 | 666 600 645 400 | 300 | 200 60 [9] 
BR: 13,8 37 40,8| 41,6) 41,7) 416| 40 37 | 31,3| 13,8| miY 
n 91 67 67 52 50 48 40 33 | 25 9 % 
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Das Diagramm läßt erkennen, daß das Maximum der an R, abgegebenen Leistung bei 
R/R,=1loder R = R, liegt. Es ist ziemlich flach. Deshalb kommt es in der Praxie 
nur darauf an, den Verbraucherwiderstand annähernd gleich dem Innenwiderstand 
des Erzeugers zu machen. Bei frequenzabhängigen Widerständen herrscht genaue An- 
passung sowieso nur für cine bestimmte Frequenz. 


Bild 33. Abgegebene Leistung und Wirkungsgrad In ihrer Abhängiekelt 
vom Widerstandsverhältnis Ri/Ra 


Läßt sich der Verbraucherwiderstand nicht direkt gleich dem Innenvwiderstand 
der Speisequelle machen, soll zum Beispiel ein niederohmiger Lautsprecher an die 
hochohmige Eindröhre eines Verstärkers angeschlossen werden, muß die Anpas- 
sung durch Transformatoren vorgenommen werden. Näheres hierüber findet sich 
im Kapitel G. „Übertrager und Transformatoren“, 


IM. Über- und Unteranpassung 


In der Nachrichtentechnik wird nicht nur die Leistungsanpassung angewendet. 
In vielen Fällen hat man auch eine Überanpassung oder Unteranpassung vorzu- 
nehmen. So zeigt zum Beispiel ein Parallelschwingkreis um so bessere Resonanz- 
eigenschaften, je hochohmiger der Generator ist. Hier muß eine Unteranpassung 
des Schwingkreiswiderstandes an den Generatorwiderstand vorgenommen wer- 
den. Beim Reihenschwingkreis troten die Resonanzwirkungen nur dann deutlich 
in Erscheinung, wenn der Generatorwiderstand klein gegenüber den Schwing- 
kreiswiderständen ist, also Überanpassung herrscht. Um den Klirrfaktor von 
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D. Ersatzspannungsquellen 


Neben den Anpassungsfragen haben die Ersatzspannungsquellen eine große Be- 
deutung für die Berechnung von Schaltaufgaben der Nachrichtentechnik. Oft 
kann man nur mit ihnen die Übertragungsfähigkeit einer Schaltung übersichtlich 
beschreiben und berechnen. Die Ersatzspannungsquelle faßt größere Teile einer 
Schaltung zusammen und ersetzt sie durch einen Generator mit bestimmter EMK 
oder Leerlaufspannung und bestimmtem Innenwiderstand. 


o& 


[e} 


Bild 34. Die Ersatzspannungsquelle und die Herleitung Ihrer Kenngrößen aus der 
ursprünglichen Schaltung 


Verändert man in einem linearen Netzwerk, etwa dem des Bildes 34a, den Wider- 
stand R zwischen den Klemmen a-b, wird sich die Stromverteilung in allen 
Kreisen ändern. Die Berechnung der neuen Stromverhältnisse mit Hilfe der 
Kirchhoffschen Gesetze ist sehr umständlich. Sie ist es vor allem dann, wenn in 
Wirklichkeit nur die Verhältnisse an dem veränderlichen Widerstand interessieren. 
Bei Benutzung der Kirchhofischen Gesetze müssen zunächst für sämtliche Zweige 
der Schaltung Gleichungen aufgestellt werden. Von ihnen sind dann in zumeist 
langwieriger Arbeit alle bis auf die eine gesuchte zu eliminieren. Hier hat sich ein 
Satz von Helmholtz als sehr nützlich erwiesen. Er besagt, daß in einer Schaltung, 
die einen veränderlichen Widerstand enthält, das ganze Netzwerk einschließlich 
seiner Stromquelle, mit Ausnahme des veränderlichen Widerstandes, entweder 
durch die Reihenschaltung einer Ersatz-EMK E’ mit einem Widerstand R; 
(Bild 34b) oder durch die Parallel- 
schaltung einer Ersatzstromquelle 7’ 
mit dem gleichen Widerstand R; 


N 
(Bild 35) ersetzt werden kann. Die 5 =z 
einzige Voraussetzung für die An- 
wendbarkeit der Ersatzschaltungen 
ist, daß das nachzubildende Netz- Bild 35. Die Ersstzstromquelle 
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werk linear ist und sich während des Betriebes nicht verändert. Auf das Beispiel 
von Bild 3£a angewendet, bedeutet das, daß man die gesamte Schaltung rechts von 
den Klemmen a-d durch eine Spannungsquelle Z’ mit einem in Reihe dazu liegenden 
Widerstand R; ersetzen kann. Die Ersatzschaltung arbeitet beia-b auf den veränder- 
lichen Widerstand R (Bild b) und läßt durch ihn den gleichen Strom / wie die wirk- 
liche Schaltung mit der Spannungsquelle E fließen. 


I. Die Ersatzspannungsquelle 


Ihr Aufbaugesetz lautet: Die Ersatzspannungsquelle hat eine EMK oder „Urspan- 
nung“ E’, die gleich der Spannung U, ist, die bei Leerlauf an den Klemmen ad 
herrscht. Der Ersatzwiderstand R; ist gleich dem Widerstand, den man an den offe- 
nen Klemmen a in das gegebene Netzwerk hineinmißt, wenn alleseine Spannungs- 
quellen kurzgeschlossen werden. Um die Daten der Ersatzspannungsquelle zu erhal- 
ten, hat ınan also ]. eine Messung oder Berechnung der Leerlaufspannung U, des 
Netzes (Bild 34c) und 2. eine Bestimmung des resultierend wirksamen Innenwider- 
standes des spannungsfreien Netzes vorzunehmen (Bild 3dd). 


I. Die Ersatzstrom quelle 


In manchen Fällen ist es vorteilhafter, das Netzwerk durch die Parallelschaltung 
einer Ersatzstromquelle /” mit einem Widerstand R; zu ersetzen (Bild 35). Die Er- 
satzstromquelle hat keine konstante Urspannung Z’, sonderneine konstante Strom- 
ergicbigkeit I’ odereinen Urstrom. Der Ersatzstrom J’ ist gleich dem Strom, der als 
Kurzschlußstrom I, zwischen a und 5 fließt, wenn man dort statt des veränderlichen 
Widerstandes einen Kurzschlußbügel einlegt. Der parallelzuschaltende, als Innen- 
widerstand wirkende Widerstand R; ist gleich dem der Ersatzspannungsquelle. Er 
kann wie derInnenwiderstand jeder Stromquellenschaltung am einfachsten nach der 
bekannten Formel 
BR, 

R= T, (45) 
aus der Leerlaufspannung U} und dem Kurzschlußstrom / „ ermittelt werden!). 
Ersatzspannungsquellen und Ersatzstromquellen sind einander gleichwertig. Die 
Spannungsquellen sind die gebräuchlicheren, die Stromquellen werden hauptsäch- 
lich in Schaltungen mit gegenüber dem Verbraucher hohen Innenwiderständen be- 
nutzt. Das ist zum Beispiel bei Pentodenschaltungen der Fall. 


Beispiel 7 


Für das in Bild 86 dargestellte Netzwerk mit dem veränderbaren Widerstand R 
sollen die Daten der Ersatzspannungsquelle und anschließend damit der Strom in A, 


3) Sofern die gegebene Schaltung bereits eine Ersatz-Stromquellenschaltung mit der Ergiebig- 
keit 7’ = I; ist, die aber zusammen mit anderen Schaltelementen weiter vereinfacht werden soll, 
muß man sich bei der Ermittlung des neuen, resultierenden Iunenwiderstandes Ri die Urstrom- 
quelle nicht wie eine Spannungsquelle kurzgeschlossen, sondern Im Gegenteil geöffnet denkc® 
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R} R la 


Bild 36. Schaltungsbeisplel zur Ermittlung der Daten der Ersatz- 
spannungsquelle (a Schaltung, 5 Ersatzspannungsquelle, c Schaltung 
zur Berechnung von E’, d Schaltung zur Berechnung von &) 


berechnet werden. Nach Bild c ist die Leerlaufspannung an den Klemmen a-b, weil 
über R, kein Strom fließt, gleich der Spannung am Widerstand R, und damit 


Ren 


E er” 


= 0,714 E 
Als Innenwiderstand R, mißt man nach dem Kurzschließen der EMK-Quelle den Wert 
der Reihenschaltung von R, mit dem Parallelwiderstand aus £, und R,. Es ist also 
RıR5 22-502 
I pn Seen zei 
Rı+R, ee a 
Mit diesen Daten der Ersatzschaltung kann jetzt der in der wirklichen Schaltung durch 
R, fließende Strom I in einfacher Weise als Funktion von R, angegeben werden. Nach 
Bild 36b hat er die Größe 
wars E 0,714E 
— = 
A Rz more: 


Man versuche diese einfache Abhängigkeit nach der elementaren Methode abzuleiten. 


Beispiel 8 


Für die in Bild 37 angegebene Schaltung mit der veränderbaren Belastung AR, ist 
eine Ersatzspannungsquelle aufzustellen. Um die Leerlaufspannung an a-5 zu er- 
mitteln, wird Bild ain Bild b umgezeichnet. Aus diesem Bild ergibt sich 


I 10 

„ano oder /,=31, 
Andererseits ist 

E Be; 
Tu a pa2-m0 — mn 
Sa rend 
Daraus folgt 
E E 
I, +31,=I,1+3)= 2750 ode Ah = 09 


D. Ersatzspannungsquellen 


Ri =3N 
[) 
Bild 37. Schaltungsbeispiel zur Ermittlung der Daten der Ersatzspannungsquelle 
E’=08I7E (a Schaltung, 5 Umzeichnung der gegebenen Schaltung zur Berechnung von BR 
€ Umzeichnung zur Berechnung von R/, d Daten der Ersatzspannungsquelle) 
b 
d 


Mit Hilfe von I, läßt sich die Leerlaufspannung U, zwischen a und 5, das heißt die 
EMK E’, berechnen. Es ergibt sich 


ONE 
E=-U=-E- 22.1, =E-— a 


11002 
Nach Überbrückung der EMK E (Bild c) ergibt sich für den Innenwiderstand 


= 0,8175 


100-200 16,660-20Q ei 
4 ee 9% er 4 N 
R=-\ zo +00) 1200 = onmoarf 


Damit nimmt die Ersatzspannungsquelle die in Bild d gezeichnete Form an. Aus ihr 


lassen sich in einfacher Weise die Strom- und Spannungsverhältnisse an dem veränder- 
baren Verbraucherwiderstand R, ermitteln. 


Beispiel 9 


Eine Pentode kann in bezug auf die Wechselstromvorgänge im Anodenkreis durch 
eine Ersatzstromquelle mit der Stromergiebigkeit I’ = SU, nachgebildet werden. 
3 ist die sogenannte Steilbeit der Röhre und U, der Effektivwert der Gitterwechsel- 
spannung. Wie groß ist die Anodenwechselspannung der Röhre, wenn ihr Innenwider- 


stand 1,5 MO) und ihre Steilheit 2,2 mA/V ist? Der Belastungswiderstand sei R, 
=50k0, U, sei 0,01 V. 


Nach dem Ersatzschaltbild ( Bild 38) ist 


U, = I’ Recı — vr HuRe_ 
url, 
oder,da!’= SU, ist, 
Er R, R, 
re 


Für die Verstärkung der Pentode folgt daraus 
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Ist > R, und damit E < |], kann im Nenner das Glied = gegen 1 vernuch- 
lässigt werden und die bekannte Verstärkungsformel 

vosS.R, 
aufgestellt werden. Mit den Werten des Zahlenbeispiels wird 


1,5-.10°0.50.10°Q 


U,= 2,2.10°3AV-1.0,01 Vv 2 —_ I = 1,06 V 
— (1,5-10° + 50.100 1 
und 
1,5-10°Q-50-10°Q 
EP 21 2ER] () ES EANV zz gr EB 
Rn 2. 1,55. 10°Q „„uBr 
Beispiel 10 


Gegeben sei eine Schaltung mit einem Generator veränderbarer Frequenz, aber kon- 
stanter EMK (Bild 39). Bei welcher Frequenz sinkt die Spannung am Kondensator 


auf den 2. Teil der dort maximal herrschenden Spannung ab? Nach Beispiel 2 im 


I 
Abschnitt B.IV. 1. geschieht das bei der Frequenz, für die der Blindwiderstand Per, 
dem Betrag nach gleich einem bestimmten reellen Widerstand wird. Welcher Wider- 
stand ist hier maßgebend, der 700-0)- oder der 300-0)-Widerstand? Die Berechnung ist 


am einfachsten mit Hilfe der Ersatzschaltung möglich. Um diese Schaltung zu finden, 


Ri =2100, 


I 


E=07E 


Bild 39. RC-Schaltung mit Ersatzspannungsquelle 


muß der veränderliche Widerstand, im vorliegenden Fall der frequenzabhängige kapa- 
zitive Widerstand, aus dem Netz herausgetrennt werden. Nach einer kleinen Um- 
zeichnung erhält man zunächst die Schaltung d. Sie weist links von den Klemmen a-b 
den konstenten und rechts davon den veränderlichen Teil der Gesamtschaltung auf. 
Für den linken Teil wird eine Ersatzscheltung aufgestellt. Die Ersatz-EMK ist laut 
Definition gleich der Leerlaufspannung an den Klemmen ab, wenn der veränderliche 
Verbraucher, die Kapazität C, abgeklemmt ist. Eine kurze Überlegung liefert 
at ST 
EU Goran a 

Der Innenwiderstand des Netzes ist nach Überbrückung der EMK Z gleich dem Wider- 
stand der Parallelschaltung von 700 und 300 Q), also gleich 2100. 

Damit ist die in Bild c gezeichnete Ersatzschaltung gefunden. Sie liefert den gleichen 
Spannungsverlauf U, = /(w) wie die wirkliche Schaltung. Unter Verwendung von 
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Gl. (27) liest man aus ihr direkt ab, daß die Grenzfrequenz für die Ausgangsspannung 
U, dort liegt, wo 


ist. Zahlenmäßig ergibt sich 


1 
— 2100-1-10° °F 


{73} 


—=47605°? oder f=750Hz2 


I 
1 


222------ 


R, Bild 40. Schaltung zu Aufgabe 10 


Aufgabe 10 


Gib die Daten der Ersatzspannungsquelle und Ersatzstromquelle für die Schaltung 
von Bild 40 an. Berechne mit Hilfe beider Ersatzschaltungen und nach der elemen- 


taren Methode Strom und Spannung in dem Belastungswiderstand R,, wenn dieser 
48.0) beträgt. 


(Antwort: E'= 72V, T’=0,3A, R=24Q, U,=4,8V, I, = 0,1A.) 


Bild 41. Schaltung zu Aufgabe 11 


Aufgabe 11 


Stelle die Ersatzspannungsquello für die beiden Schaltungen von Bild 41 auf, und be- 
rechne die Leistung, die der Widerstand R= 5,70) in beiden Fällen aufnimmt. 
Welchen Wert müßte der Widerstand haben, wenn er der Schaltung möglichst viel 
Energie entziehen soll? Wie groß würde P.„. sein? (Antwort: 2’=3V, Ri = 14,30, 
P=0,128W, R„= 14,30, P,, = 0,157 W.) 
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E. Ortskurven 


I. Sinn und Aufgabe der Ortskurven 


Wenn bei der Einführung in die Wechselstromtheorie zum erstenmal Wider- 
stands-, Leitwerts-, Strom- und Spannungsdiagramme konstruiert werden, ge- 
schieht das immer für eine einzige Frequenz und damit für feste Widerstands- 
werte. In der Praxis liegen nur in den seltensten Fällen konstante Betriebsver- 
hältnisse vor. Es ändert sich die Betriebsfrequenz, oder es sind gleichzeitig Schwin- 
gungen verschiedener Frequenzen vorhanden. Vielfach werden die Widerstands- 
verhältnisse einer Schaltung auch durch Veränderungen in der Einstellung eines 
Drehkondensators oder Potentiometers verschoben. In der Starkstromtechnik 
ist die Frequenz zwar meistens konstant, dafür treten dort große Lastschwan- 
kungen zwischen Leerlauf und Kurzschluß auf. Die Folge ist in allen Fällen, daß 
sich der Gesamtwiderstand oder -Leitwert und damit auch die Ströme und Span- 
nungen der betreffenden Schaltung ändern. Die Änderung geschieht nach Betrag 
und Phase. Trägt man die gerade zu untersuchende elektrische Größe in der 
komplexen Ebene auf, zeigt sich, daß ihr Zeiger nicht feststeht, sondern in Ab- 
hängigkeit von der primär sich ändernden Größe dauernd verschiedene Lagen 
einnimmt. Die Spitze des Zeigers beschreibt dabei eine bestimmte Kurve. Sie wird 
die Ortskurve der betreffenden Größe genannt und nach den Werten der verän- 
derlichen Größe beziffert. 

Ortskurven treten demnach immer dann auf, wenn veränderliche komplexe 
Größen in der komplexen Ebene dargestellt werden. Neben Spannungen und 
Strömen oder Widerständen und Leitwerten als Quotienten aus Spannung und 
Strom sind vor allem auch die Quotienten aus zwei Spannungen oder zwei 
Strömen komplexe Größen. Man denke beispielsweise an den Übertragungsfaktor 


A= nn oder das Übertragungsmaß g = In Yı . Auch der Verstärkungsfaktor 
ı Baar 

pb= nn einer Verstärkerschaltung und der Rückkopplungsfaktor T= — 
68 a 


einer Generatorschaltung gehören hierher. Die komplexen Größen sind in vielen 
Fällen Funktionen der Frequenz w oder der Zeit £. In der Leitungstheorie kommen 
als Veränderliche zu w und 2 die Länge ! der Leitung oder das Verhältnis des Ab- 
schlußwiderstandes zum Wellenwiderstand, das sogenannte Anpassungsver- 
hältnis, hinzu. 

Die Bedeutung der Ortskurven liegt darin, daß sie es mit einem Blick zu über- 
sehen gestatten, wie sich die eine elektrische Größe in Abhängigkeit von der an- 
deren verändert. Da eine komplexe Größe stets zweierlei, nämlich Betrag und 
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Phase, in sich birgt, vereinigt eine Ortskurve den Amplituden- oder Betragsgang 
und den Phasengang der betreffenden Größe. Hierin liegt ihr großer Vorzug. Bei 
elementarer Darstellung in gewöhnlichen Koordinatensystemen müssen stets 
zwei Kurven, die eine für den Betrag und die andere für die Phase, gezeichnet 
werden. Diese lassen sich in ihrem Zusammenwirken nicht so gut überschen. In 
Bild 42 ist als Beispiel der Eingangswiderstand 3= R + jX einer Yagi-Antenne 


Bild 42. Verlauf des Eingangswiderstandes einer Yagi-Antenne in Abhängigkeit von der Frequenz 
(a Darstellung in Form einer Ortskurve, beziffert nach Frequenzen, 
b Verlauf des Betrages und Winkels des Eingangswiderstandes) 


in Abhängigkeit von der Frequenz 
für den Bereich von 68 ..- 87,5 MHz 
wiedergegeben. Bild a zeigt, die Orts- 
kurvendarstellung. Nach dem Auf- 
tragen der jeweiligen Komponenten R 
und jX werden die Endpunkte der 
einzelnen 3-Zeiger durch eine Kurve 
miteinander verbunden. An die ver- 
schiedenen Punkte der Kurve werden 
dann die zugehörigen Frequenzen 
als Parameter angeschrieben. Bild b 
zeigt die aus der Ortskurve durch 
Abgreifen und Abmessen gefundene 
Betragskurve Z = f{f) und Phasen- 
kurve @=g(f) des Eingangswider- 
standes. Dem Ortskurvenbild kann 
ohne Schwierigkeit entnommen wer- 
den, daß der Eingangswiderstand des 
Dipols bei etwa 73 MHz rein reell 
ist; er zeigt hier aber betragsmäßig 
einegrößere Abweichung vom Wellen- 
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widerstand Z, = 60.Q der Speiseleitung als bei 84,5 MHz, wo die Anpassung 
zwischen Antenne und Speiseleitung nahezu ideal ist. 


Die Ortskurvendarstellung findet wegen ihrer Klarheit und Übersichtlichkeit 
eine sehr zalılreicho Anwendung, so beispielsweise bei der Behandlung derSchwing- 
kreise und Bandfilter, bei der Untersuchung des Eingangsleitwertes einer Röhre, 
bei Stabilitätsbetrachtungen von Rück- und Gegenkopplungsschaltungen sowie 
in der Leitungs- und Antennentheorie. Auch die Theorie der Transformations- 
schaltungen arbeitet in großem Umfang mit Ortskurven. 


Il. Konstruktion und Berechnung der Ortskurven 


Die Konstruktion und Berechnung von Ortskurven laufen gewöhnlich auf die 
Darstellung des Verlaufs von Widerständen, Leitwerten oder Widerstandsver- 
hältnissen hinaus. Denn alle Spannungen lassen sich, wenn man den Strom zu 
einer Einheit annimmt, durch Widerstände (U =352£23-1=3) und alle 
Spannungsverhältnisse entsprechend durch Widerstandsverhältnisse ausdrücken. 
Vergleiche dazu zum Beispiel die Berechnung des Übertragungsfaktors Y = U,/U, 
der Schaltung nach Bild 19. Ähnlich lassen sich alle Ströme, wenn man annimmt, 
daß die Spannung eine Einheit stark ist, durch Leitwerte und Leitwertsverhält- 
nisse beschreiben. Im einzelnen läßt sich die Ortskurvenkonstruktion am besten 
durch einige charakteristische Beispiele erklären, 


Beispiel 11 


Gegeben sei ein veränderbarer Widerstand R = 500 --- 5000 £2 und eine Induktivität 
von L = 0,5H. Gesucht sei die Ortskurve des Gesamtwiderstandes 3 und des Leit- 
wertes Q) der Schaltung für eine konstante Frequenz von 1000Hz in Abhängigkeit 
von AR. 

Die Ortskurve von 8 ist leicht zu zeichnen (Bild 43). DoB = R + jwL ist, werden 
an den Blindwiderstand joZ= j ?r - 1000 - 0,5 (2= j 3140 ©} in horizontaler Richtung 
die Grenzwerte des veränderbaren, reellen Widerstandes R und einige Zwischenwerte 
aufgetragen. Der Zeiger vom Nullpunkt an diese Punkte stellt den jeweiligen Gesamt- 
widerstand 8 dar. Bei Veränderung von R wandert die Spitze des Zeigers auf der stark 
ausgezogenen waagerechten Linie. Folglich stellt diese Gerade die Ortskurve des Ge- 
samtwiderstandes dar. 

Die Ortskurve des Leitwertes ) erhält man durch Inversion des Widerstandsdia- 
grammes von Bild 43. Da ) einerseits als komplexe Größe von der Form 


= Ye!V 


sein muß, andererseits aber auch gleich dem reziproken \Vert von $ ist, also 
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J-Achse 


3=fIR) 


«000 __5000N 


Icem&1000N 
2000 


1000 


resile Achse 


Bud 43. Konstruktion der Ortskurve 3 = }(R) elner 
Reihenschaltung von R und L bei veränderlichem R 


Bild 44. Konstruktion des Leitwert- 
zeigers J) und seines konjugiert 
komplexen Wertes 9* nach der 


Inversionsmethode 
ist, muB 1 
ist, mu Yev=e'® 
sein. Aus der Gegenüberstellung folgt 
De - d (46) 
N ze 


Es ist also der Betrag von ®) gleich dem reziproken Wert von Z und die Phase y des 
Leitwertes gleich dem negativen Wert der Phase p von 3. Diese Beziehungen deuten 
den Weg an, wie man ohne Schwierigkeit aus der Ortskurve des Widerstandes die des 
Leitwertes gewinnen kann. Man hat nur, wie es in Bild 44 für einen einzelnen Zeiger 
dargestellt ist, auf spiegelbildlich zur waagerechten Achse gelegenen Strahlen (y=—P) 
die reziproken Werte von Z aufzutragen und die Endpunkte miteinander zu verbinden. 
Häufig begnügt man sich der einfacheren Konstruktion wegen damit, statt der N-Orts- 
kurve deren konjugiert komplexe Größe 9)* zu konstruieren. Diese hat den richtigen 
Betrag Y,aber winkelmäßig die Richtung von 3, denn einekomplexe Größe und ihr kon- 
jugiert komplexes Bild unterscheiden sich voneinander nur in dem Vorzeichen ihrer 
imaginären Komponenten. 

Führt man die Inversion der Ortskurve von 3 punktweise durch, so erhält man Bild45. 


9) und 9* wandern auf einem Kreisbogen. Im einzelnen ergeben sich durch Abgreifen 
entsprechend dem angegebenen Maßstab folgende Zahlenwerte: 


Für R= 00 it Z=31400 unddamit Y = 3,18 . 1048 
= 5000 = 31700 = 3,15 - 1018 
= 10000 = 32800 = 3,05 - 10°?S 
= 30000 = 43000 = 2,33 - 1075 
= 50000 - 58800 


= 1,70. 10748 
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Die genaue und allgemeine Untersuchung des Inversionsproblems führt zu folgendem 
Ergebnis: Bei der Inversion einer Ortskurven-Gcraden, die parallel zu einer der beiden 
Koordinatenachsen verläuft, entsteht immer ein Ortskurven-Kreis. Der Kreis geht 
stets durch den Nullpunkt; sein Mittelpunkt liegt auf der Koordinatenachse, die senk- 
recht zur Ortskurven-Geraden verläuft. Durch entsprechende Maßstabswahl kann 
der Kreis groß und klein gemacht werden. Am einfachsten leitet man die Größe des 
Kreisradius aus der Inversion eines charakteristischen Punktes der Ortskurven-Geraden 
2b. Im vorliegendon Fall ist zum Beispiel Punkt P ein besonderer Punkt. Er hat von 
allen Punkten der Ortskurve den kürzesten Abstand zum Nullpunkt O. Bei der In- 


1 
version, das heißt der Bildung von ——, liefert er den am weitesten von O entfernten 
oP 


Punkt Q beziehungsweise Q*. Zusammen mit einer Maßstabsüberlegung kann man 
diesen weitesten Abstand OQ oder OQ* vernünftig wählen und dadurch den Durchmes- 
ser des Inversionskreises festlegen. Der Punkt P braucht dabei nicht unbedingt zum 
Variationsbereich der veränderlichen Größe zu gehören. 


an F=fR) 
2000 __3000 000 | sooon 


Beispiel 12 


Es soll die Leitwerts- und Widerstands- 
Ortskurve der Parallelschaltung eines festen 
5000 (2 großen Widerstandes und einer In- 
duktivität von 1H für den Fall konstruiert 
“ werden, daß die Frequenz sich zwischen 
200 und 2000 Hz ändert. Gleichzeitig da- 
mit soll die Ortskurve des Stromes unter 
der Annalıme, daß die Klemmenspannung U 
konstant und den Wert 1 V hat, gezeichnet 
werden. Darüber hinaus soll für den ent- 
gegengesetzten Fall, daß die Einströmung 
konstant ist und den Wert /=1A hat, 
die Ortskurve der Spannung ermittelt wer- 
den. 
Da bei einer Parallelschaltung am leich- 
testen die Ortskurve des Leitwertes zu 
konstruieren ist, zeichnet man sie als erste. 
Aus ihr wird durch Inversion die Ortskurve 
des Widerstandes gefunden, Zunächst ist 


Icm 210?n 
Icm& 1 10"*s 


j= us —j .z Bild 45. Konstruktion der Ortakurve des 
R wL Leitwertes J = y (lt) 
Für —= 200 300 500 1000 2000 oo (P) Hz 
ee 5,29 3,19 1,59 0,8 f) .10-18 
wL 


— 2 «10-18 
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ET, Ortskurven 
Unter Verwendung eines günstigen 
Maßstabes (zum Beispiel ] cm USA gr Je1el 
2&1:10°45) erhält man mit die- 

sen Daten leicht die in Bild 46 
dargestellte Leitwerts-Ortskurve 
9 = gif). Sie ist eine Gerade par- 
alle| zur imaginären Achse. Bei 
der Inversion entsteht aus ihr ein 
Widerstands-Halbkreis über der 
reellen Achso. Da der Punkt P, 
der an sich zur Frequenz oo ge- 
hört, bei der Bildung der Reziprok- 
werte den vom Nullpunkt am wei- 
testen entfernten Punkt Q = Q* 
liefert, wird er zur Maßstabswahl 
und Konstruktion der 8-Kurvo 
herangezogen. Aus P mit Y=2 


Icm 21-10°*S 
1 Icm210?n 
-10 $SwirdQmitZ = we 5000 D. 
Wählt man den Maßstab so, daß 
lem 10002, wird der Durch- 
messer des Halbkreises5 cm groß. 
Damit läßt sich in einfacher Weiso 
erst 3* und dann 3 selbst bilden. 
Die Ortskurven von D) und 3 sind 
unter bestimmten Voraussetzun- 
gen identisch mit den gesuchten 
Ortskurven des Stromes bezie- 
hungsweise der Spannung. Im Fall 
eines niederohmigen Generators, 
das heißt einer Speisequelle mit 
vorgegebener fester Spannung, 
stellt die Ortskurve von I) zugleich 
Batch ee en Bild 46. Ortokurven von 9), 8, J und U ein»? 
: Parallelschaltung 
daß der Zeiger der konstanten 
Spannung ll rein reell ist und da- 


mit im Diagramm waagerecht liegt. Hat er den Betrag 1 V, wird 


9=gLf) 


FM t=usl 


8200Hz 


I-JU=-NAY-1-9 


Das bedeutet,daß die Leitwerts-Ortskurve zugleich die des Stromes darstellt, und zwar 
mit dem gleichen Maßstab. Umgekehrt gibt die Ortskurve von & zugleich auch dio der 
Spannung U wieder, wenn der Strom 9 als konstant angesehen werden darf (hovb- 
ohmiger Generator) und nach geschickter Wahl des Null-Zeitmomentes der Strom- 
zeiger in die waagerechte Achse gelegt werden kann. Die dritte Annahme, daB der 
Strom I den Wert 1 hai, ist nicht unbedingt erforderlich, macht aber bei ihrer Nicht- 
erfüllung einen besonderen Maßstab für U erforderlich. Es ist am einfachsten, diese 
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drei Voraussetzungen als gegeben anzu- ‚60051 
schen, weil dann das Speannungsdiagramm 
wegen 


U=89=81a3-1=3 


identisch mit dem Widerstandsdiagramm 
ist und die Ortskurve der Spannung mit 
der des Widerstandes zusammenfällt. 


RI 1100 
Beispiel 13 
[og E77 
Es soll die Ortskurve des Gesamtwider- Zu 
standes der in Bild 47 dargestellten \ider- 
standskombination (stark gedämpfter 
Icm 2400N 


Parallelschwingkreis) für eine zwischen O 
und 600 s’! veränderbare Frequenz w 
entworfen werden. 

Man konstruiert zunächst die Ortskurre 
des Reihenwiderstandes 82;, von R 
und L. Sie ist eine Gerade. Durch In- 
version wird daraus der konjugierte Leit- 
wertkreis Ü&ız gefunden. Wie sich gleich 
zeigen wird, ist es zweckmäßig, beim 
Aufsuchen der Leitwerte nicht erst auf 
die wahren Werte überzugehen, sondern 
mit den konjugiert komplexen \Verten 
weiterzuarbeiten. Addiert man nämlich 
zu Qr+z den jetzt ebenfalls konjugiert 600|% 
anzusetzenden Leitwert VG des Konden- 
sators hinzu, erhält man den Gesamtleit- 
wert 9)*. Dessen Inversion liefert die 
gesuchte Widerstandskurve 3 sofort in 
ihrer natürlichen Lage, also mit den rich- 
tigen Vorzeichen der Phasenwinkel. 

Die folgende Zahlentabelle enthält die 
Ergebnisse der parallel mit der zeich- Bild 47. Ortskurve des Eingangswiderstandes 
nerischen Konstruktion auszuführenden cines stark gedümpften Parallelschwingkrelses 
Rechenoperationen. 


Icm & 4-10°*5 


a = 0 100 20 30 400 500 600 St 
ab = 0 500 1000 1500 2000 2500 3000 Q 
Zrr+r = 1000 Q 
a . 10-18 
r% = 0 3 6 9 12 15 18-108 
= oo 8 5 5,6 82 115 149-1048 


Z — 1000 1250 2000 1820 1220 870 672 Q 
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Der Maßstab ist in Bild 47 so gewählt, daß Icm 2 400 beziehungsweise l cm 
24.108. 


Bei der Diskussion der resultierenden Widerstandskurve ist folgendes beachtenswert: 
In der Nähe der Frequenz w,=S 250"! liegt das Maximum des \Viderstandes. Bei 
konstanter Einströmung / würde bei dieser Frequenz an der Widerstandskombination 
die größte Spannung Ums = I ' Zmay auftreten. Außer bei der Frequenz 0 Hz, bei der 
nur der ohmsche Widerstand Rin Erscheinung tritt, ist der Kreis auch bei der Frequenz 
w, 3 150 s’! phasenrein, das heißt rein reell. Hier liegen beim Anschließen einer Strom- 
quelle Spannung und Strom in Phase. Wäre R wesentlich kleiner als 10000) und damit 
der Schwingkreis nur wenig bedämpft, würden die Frequenzen w, und w,, bei denen 


die Phase p Null beziehungsweise der Widerstand 3 ein Maximum ist, auf einen Wert 
zusammenfallon. 


Beispiel 14 


Es soll die Frequenzabhängigkeit des Stromes und der Kiemmenspannung einer ein- 
fachen Reihenschaltung aus Induktivität und ohmschem Widerstand dargestellt wer- 
den, und zwar unter der Voraussetzung, daß der Generator weder sehr hochohmig noch 


sehr niederohmig gegenüber dem Verbraucher ist. Essei zum Beispiel die EMK £=30V, 
der Innenwiderstand des Generators 


R, = 3009 Q, der Widerstand R 
= 2000 0) und die Induktivität L 
=1H. Die Frequenz des Generators 
ändere sich zwischen f= 100 und 
800 Hz (Bild 48). 


T800Hz 


I=gfN 
K = Bezugspunkt 
da=glN) 

K.=Bezugspunkt 


N 
FE ae: 
m = „ 


_ 


377200 R=-wnN 
08 J=w(fJfür E=konstant 
w” 


400 /1 
o0+ 
800 700 600 lem & 1031. 

aa Icm & 05-10°*s 
Bild 48. Strom- und Span- ei Icon 2 15 ı0?A 

nungs-Ortskurven für eine £ 

t & 

Schaltung, bei der der u 2 


Generatorwiderstand Rı 
weder sehr klein noch sehr 


’ 
BI Jewin)=? 
groß gegenüber 8. Ist | 
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Im vorliegenden Fall kann weder eine konstante Spannung noch eine konstante Ein- 
strömung am Verbraucher vorausgesetzt werden. Deshalb sind die Ortskurven des 
Verbraucherwiderstandes und seines Leitwertes nicht mehr identisch mit den gesuchten 
Strom-Spannungsortskurven. 

Es wird zunächst die Ortskurve des Widerstandes 3, = R + jwL gekennzeichnet. 
Sie ist eine Gerade. Die $,-Ortskurvs kann zugleich auch als dio des Gesamtwider- 
standes 3 — Rı + 8, aufgefaßt werden, wenn man den reellen Widerstand R, vorn 
vor dem Anfangspunkt X, des Außenwiderstandes aufträgt und dann die Ortskurve, 
wie es im Bild durch die ausgezogenen 8-Zeiger angedeutet ist, auf den Punkt K be- 
zieht. Aus der B-Ortskurve wird durch Inversion die Ortskurve des Leitwertes Y) ge- 
wonnen, Sie hat die Form eines Halbkreises, dessen Mittelpunkt auf der reellen Achsc 


liegt. 
Die Ortsku. ve des Stromes gewinnt man aus dem Ansatz 
E E 
$% = ———_—) E 
R; r Be 3 » 


Sie ist offenbar gleich der des Gesamtleitwertes 9), nur mit einem anderen Maßstab. Den 
anderen Maßstab erhält man, indem man den Leitwertsmaßstab entsprechend 1 = YE 
mit E = 30 V multipliziert. Es ergibt sich 


lcm & 0,5-10S-30V=15-107A=15mA 


Die Ortskurve der Klemmenspannung U ist nur indirekt aus den bis jetzt gezeich- 
neten Kurven ableitbar. Da U = %8, ist und sowohl % als auch 9, nach Betrag 
und Phase veränderlich sind, muß man entsprechend 


uU = IelP!. Z,e)%a = 12,cFıt Pa) 


punktweise vorgehen. Der Betrag von U ist für eine bestimmte Frequenz gleich dem 
Produkt der Beträge von Strom und Widerstand und die Phase gleich der Summe der 
Winkel von Strom und Widerstand. Für f—= 400 Hz wird zum Beispiel abgegriffen: 
3 = 5,35 - 10°e7)?66° A und 8, = 3220 el51°Q). Folglich ist für diese Frequenz 
U = 17,2 el24°° V. Das Bild 48 zeigt die auf diese Weise ermittelte vollständige Orts- 
kurve der Klemmenspannung. 


In Bild 49 ist der grundsätzliche Ortskurvenverlauf des Widerstandes der wich- 
tigsten Reihen- und Parallelschaltungen aus RX und C oder Z dargestellt. Die Wi- 
derstands-Ortskurven der Reihenschaltungen sind stets Geraden mit im all- 
gemeinen linearer Einteilung. Eine Ausnahme bildet lediglich die Bezifferung 
nach O-Werten. Die Ortskurven der Widerstände von Parallelschaltungen sind 
immer Halbkreise. Ihre Einteilung ist, wie die besprochenen Beispiele 11 und /2 
erkennen lassen, nicht gleichmäßig. Um sie zu finden, gibt es außer dem bisher 
beschrittenen Weg der Inversion der zugehörigen Leitwertsgeraden noch einen 
anderen, etwas einfacheren \Veg. Man benutzt, wie Bild 50a und 5 veranschau- 
lichen, eine Schar von Halbkreisen. Sind beispielsweise ein Widerstand und eine 
Induktivität parallelgeschaltet und ist die Induktivität veränderlich, so ist die 
Ortskurve des Widerstandes 8 auf jeden Fall ein Halbkreis. Er liegt auf der 
reellen Achse und hat einen Durchmesser entsprechend der Größe des Parallel- 
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Bild 49. Grundaätzlicher Verlauf der Widerstands-Ortskurven verschiedener Reihen- 
und Parallelschaltungen 


reelle Achs# 


reelle Achse 
a R 


Bild 50. Zur Konstruktion der Bezlfferungspunkte von Ortskurven mit Hilfe einer Schar Halbkreise 
(a Die Schar Halbkrelse liegt über der + j-Achse, wenn bei einer Parallelschaltung von R und L 
der JoZ-Widerstand veränderlich Ist, 5 Die Schar Halbkrelse liegt über der reellen Achse, wenn bei 


einer Parallelaehaltung von R und O der R-Widerstand veränderlich Ist) 


II. Konstruktion und Berechnung der Ortskurven 8 


widerstandes (Bild a). Die Bezifferung erhält man dadurch, daß man über der 
j-Achse Halbkreise zeichnet, deren Durchmesser den verschiedenen induktiven 
Widerständen »_L entsprechen. Die Schnittpunkte der Halbkreise mit dem Orts- 
kurven-Halbkreis markieren die Bezifferungspunkte. Oder liegt wie in Bild b 
eine Parallelschaltung aus einer festen Kapazität, das heißt einem festen kapazi- 


- ß 1 ’ : h 
tiven Widerstand X, = a und einem variablen Widerstand R, = R vor, so 
w 


liegt der Ortskurven-Halbkreis auf jeden Fall über der j-Achse. Er hat einen 
Durchmesser entsprechend der Größe des festen " apazitiven Widerstandes. Über 
der reellen Achse liegt eine Schar von R-Halbkreisen. Die beiderseitigen Schnitt- 
punkte geben die Bezifferungspunkte der Ortskurve ab. 

Der Beweis für die Richtigkeit dieser Konstruktion wird auf einem kleinen Um- 
weg an Hand von Bild 51 geführt. Gegeben sei der Widerstand $ einer Schaltung. 
Der genaue Aufbau der Schaltung sei unbekannt, er interessiert hier auch gar 
nicht (Bild a). Der Widerstand 3 kann, wie die Bilder 5b und c veranschaulichen, 
entweder durch eine Reihenschaltung aus einem reellen Widerstand R, und einem 
Blindwiderstand j X, oder durch eine Parallelschaltung aus einem reellen Wider- 
stand Rp und einem Blindwiderstand j X» nachgebildet werden. Wie groß sind 


Bild 51. Zur Konstruktion des Widerstandes 8 der Parallelschaltung eines reellen Widerstandes R, 
mit oinem Blindwiderstand ] I, 
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die einzelnen Widerstände und in welchem Verhältnis stehen die der Reihen- 
schaltung zu denen der Parallelschaltung? Die Komponenten R, und X, der 
Reihen-Ersatzschaltung werden nach Bild 5 leicht als Projektionen des - 
Zeigers auf die reelle und imaginäre Achse gefunden. Die Ermittlung der Kompo- 
nenten der Parallel-Ersatzschaltung ist etwas umständlicher. Sie geschieht an 
Hand von Bild c. Das Bild zeigt außer dem Widerstandszeiger 3 mit seinen Kom- 


4 ö 1 
ponenten R, und jX, noch den zugehörigen Leitwertszeiger Y) = Nach 


u 


Gl. (46) hat 9) den Betrag Y = Z und einen Winkel y, der gleich dem negativen 


Winkel @ des Widerstandszeigers ist. Die beiden Komponenten Gp und j Bz von 9 
stellen die Reziprokwerte der Widerstände R, und j X» der Parallel-Ersatzschal- 


tung dar. Zwischen den einzelnen Komponenten bestehen auf Grund der geome- 
trischen Beziehungen folgende Proportionen: 


Bu Mız, 7 
1. a7 oder em - Tr | R. 
47 

R,_ UR N 

a et 2 ae 

Z Y oder R, oz ne 


In Bild d ist durch den Punkt’ A senkrecht zu 3 eine Gerade gezeichnet. Sie 
schneidet, das Achsensystem in den Punkten B und D. Nach dem Thales-Satz 
können über den Abschnitten OB und OD Halbkreise geschlagen werden, die 
sich im Punkte A der Pfeilspitze von 8 schneiden. Es wird behauptet, daß die 
beiden Abschnitte OB und OD gleich den Komponenten Ry und X sind. Zum 
Beweis dient Bild e. In dieses Bild sind außer den Abschnitten Rp und Xp noch 
die Komponenten R, und X, eingetragen. Nach dem Kathetensatz ist das Qua- 
drat über der Kathete eines rechtwinkligen Dreiecks gleich dem Rechteck aus 
der Hypothenuse und dem Hypothenusenabschritt unter der Kathete. Das be- 
deutet im vorliegenden Fall, daß das Quadrat über der Kathete OA, also Z?, im 
rechtwinkligen Dreieck O.BAO gleich dem Produkt aus der Hypothenuse R, und 
dem Hypothenusenabschnitt R, ist. Im rechtwinkligen Dreieck ODAO ist es 


gleich dem Produkt aus der Hypothenuse X» und dem Hypothenusenabschnitt 
X,. Als mathematische Formel geschrieben, erhält man 


Z=R,R, odr R,= zZ 

r 

; r zZ 
beziehungsweise Z=X,X, ode X,= % 


Das sind aber die gleichen Beziehungen, wie sie in Gl. (47) auf dem Wege der In- 
version des Widerstandes 3 in den Leitwert 9) gefunden wurden. Folglich sind 
auch die in den Bildern c und d verwendeten Komponenten gleich. Für das Pro- 
blem der Ortskurvenbezifferung folgt daraus, daß man den Gesamtwiderstand 3 
einer Parallelschaltung dadurch findet, daß man die Teilwiderstände auf ihren 
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zugehörigen Achsen abträgt und über den Achsenabschnitten Halbkreise schlägt. 
Der Schnittpunkt der Halbkreise markiert dann jeweils den Punkt, auf den die 
Spitze des Widerstandszeigers zeigt. 

Ist wie in Bild 50a der reelle Widerstand R konstant und der Blindwiderstand 
j®ZL veränderlich, gibt es für R nur einen einzigen Halbkreis, dagegen für »L je 
nach der Veränderlichkeit eine ganze Schar von Halbkreisen. Die Spitze des Ge- 
samtwiderstandszeigers wandert infolgedessen mit den Schnittpunkten auf dem 
festen R-Halbkreis entlang. Er stellt demnach die Ortskurve von 8 dar. Oder 
liegt wie in Bild 505 eine Parallelschaltung aus einer festen Kapazität, das heißt 

1 
wCy 
len Widerstand A, = R vor, so trägt man auf der negativen j-Achse den kapazi- 


‚und einem reellen, aber variab- 


einem festen kapazitiven Widerstand X, = 


1 
tiven Widerstand iz und auf der waagerechten, reellen Achse einige defi- 
[0 


nierte R-Werte auf. Der Halbkreis über dem kapazitiven Widerstand ist kon- 
stant. Er stellt die Ortskurve für den Gesamtwiderstand dar. Die Bezifferung wird 
durch die Schnittpunkte mit den verschiedenen R-Halbkreisen festgelegt. 

Wenn man nach diesem Verfahren die in Beispiel 12 behandelte Schaltung des 
Bildes 46 noch einmal durcharbeitet, kommt man zu der in Bild 52 angegebenen 
Ortskurven-Konstruktion. Sie ist insofern einfacher, als man hier nicht erst die 


R=5000n feelle Achse 


lem & 1030 


Bild 52. Zur Konstruktion der Widerstauds-Ortskurve von Schaltung Bild 26 und ihrer Bezifferung 
nach dem Verfahren der Halbkreis-Scharen 


6° 
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Ortskurven-Gerade des Leitwertes J) zu zeichnen hat, sondern den Widerstands- 
halbkreis direkt aus den Parallelwiderständen herleiten kann. 

Für Leitwerte gilt sinngemäß das gleiche. Ihre Ortskurven sind einfache Geraden 
parallel zu einer der Achsen, wenn es sich um Parallelschaltungen handelt. Ihre 
Ortskurven sind Halbkreise, wenn es sich um Reihenschaltungen handelt. Ver- 
gleiche dazu Aufgabe 12 mit Bild 53. Im Fall der Reihenschaltung braucht man 


c 


ZH 


Bild 53. Grundsätzlicher Verlauf der Leitwerts-Ortskurven verschiedener 
Roihen- und Parallelschaltungen (siehe hierzu Aufgabe 13 auf nächster Seite) 
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Bild 54. Zur Konstruktion 
der Leitwerts-Ortskurvs 


von Bild 45 und ihrer 

wu” Brzifferung nach dem 

as Verfuhren der Hulbkrelis- 
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jetzt nicht mehr, wie anfänglich, erst die Ortskurve des Gesamtwiderstandes zu 
konstruieren und dann daraus durch Inversion die des Leitwertes abzuleiten. 
Man trägt einfach auf den Achsen die Leitwertskomponenten auf, konstruiert 
dazu die verschiedenen Halbkreise beziehungsweise Halbkreisscharen und sucht 
ihre Schnittpunkte auf. Der Halbkreis des festen Leitwertes stellt die Ortskurve 
des resultierenden Leitwertes dar, seine Bezifferung richtet sich nach den Schnitt- 
punkten mit den Halbkreisen der variablen Größe. Bild 64 zeigt die einfache 
Konstruktion für die Zahlenwerte von Beispiel Il. 


Aufgabe 12 


Skizziere in das vorbereitete Bild 53 die Leitwerts-Ortskurven der verschiedenen 
Widerstandskombinationen. 


Aufgabe 13 


Konstruiere maßstäblich und zweckmäßig nach beiden Verfahren die Ortskurve des 
Widerstandes 8 der in Bild 55 angegebenen Schaltung. Der Widerstand R schwanke 
zwischen 50 und 800. w sei 5000 al. 


F nr 12 Be. Bild 55. Schaltung zu Aujgabe 13 


Aufgabe 14 


Welchen Strom nimmt die Schaltung nach Bild 56 auf, wenn die Eingangsspannung- 
konstant 1 V ist und die Frequenz sich zwischen 50 und 1000 Hz ändert? 


200Nn 


IvF 800Nn Bild 56. Schaltung zu Aufgabe 14 


Aufgabe 15 


Konstruiere für die Schaltung von Bild 57 die Ortskurve der Sohwingkreisspannung Ur 
in Abhängigkeit von der Frequenz zwischen 100 und 1200 Hz 


a) für den Fall konstanter Einströmung 7 
und b) für den Fall konstanter Spannung U. 


Übernimm für diesen Frequenzbereich aus den Ortskurven die Beträge der Sohwing- 
kreisspannung und trage sie in einem rechtwinkligen Koordinatensystem als Funktion 
der Frequenz grafisch auf. Erklüre, warum sich in den Fällen a und 5 zwei verschiedene 
Resonanzstellen der Spannung ergeben. Anleitung: Man zeichne zunächst die Orts- 
kurve des Gesamtwiderstandes und beachte dann, daß, wenn der Widerstand der 
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UX=g, 1) 
[I=konstantJ 


u/I 

beziehungs- 
weise 

UX/U 


b 


Un=gz1 
[U=konstantJ 
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Resonanz des Reihen- 
schwingkreises aus RyL; und C; 


0 200 «00 600 800 1000 1200 Hz 
Bild 57. Resonanzkreisschaltung zu Aufgabe 15 (a Schaltung, 5 Lösung) 
Parallelschaltung mit 9x (Kreiswiderstand) und der Gesamtwiderstand mit 3 bezeich- 
net wird, sich für U; ergibt 


a) U;,=g(f\=Z,I bei konstantem 7 
Zr ; 
b) U, =g)= T U bei konstantem U 
Die Lösung der Aufgabe ist in Bild 575 angedeutet. 


Aufgabe 16 


Ermittle die Ortskurve des Gesamtwiderstandes des in Biid 58 dargestellten Tiefpasses 
in dem Frequenzbereich { = 0 --- 5000 Hz, und stelle in sinem rechtwinkligen Koordi- 
natensystem sowohl den Gesamtbetrag des Eingangswiderstandes Z = 9 (f) als auch 


seine reelle Komponente R und Blindkomponente X einzeln ala Funktion der Frequenz 
dar. (Lösung siehe Bild b und c.) 
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Aufgabe 17 


Ermittle grafisch auf möglichst einfache Weise die Parallel-Ersatzschaltung R, und 
X,einer Reihenschaltung aus R,=400 und X, = — 600 D. (Antwort: R,=13050 
jX%,= —j868 9.) 


Aufgabe 18 


Ermittle grafisch auf möglichst einfache Weise die Reihen-Ersatzschaltung R, und X, 
einer Parallelschaltung aus R, = 400 und J X,—=j280N. (Antwort: R, = 132 Q, 
jX, =j1830.) 


Aufgabe 19 


Gegeben ist die Reihenschaltung eines reellen Widerstandes von 500 O2 und einer In- 
duktivität von 60 mH. Welche Kapszität C muß bei » = 5000 s°1 parallelgeschaltet 
werden, damit der Gesamtwiderstend rein reell wird? Welchen Wert hat er in diesem 
Fall? (Antwort: C = 0,175 uF, 8,0 = 680.0. reell.) 
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Bild 58. Tiefpaßschaltung zu Aufgabe 16 
(a Schaltung des Tlefpasses, 5 Lösung: Ortskurvo des Eingangswiderstandes 3 = 7 ()ı 
ce Lösung: Komponentendarstellung des Eingangswiderstandes) 
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ID. Allgemeine Ortskurventheorie 


Nach den bisherigen Ausführungen beschäftigt sich die Ortskurventheorie mit 
der Darstellung veränderlicher komplexer Größen. In der Elektrotechnik kommen 
hierfür hauptsächlich Spannungen und Ströme oder deren Verhältnisse in Frage, 
also U, 3, 4/8 = 8, YU = Yund L/U, = ii. 

In der allgemeinen Ortskurventheorie werden unabhängig davon, ob sie sich 
technisch verwirklichen lassen, allgemeine komplexe Funktionen untersucht. 
Einige elementare komplexe Funktionen sind zum Beispiel g=WA+8z, 
g=AU+Be rt, g= - ra 


a +B8r' 8 neun: In diesen Funktionen ist 


$ 
x=0 8 
a I 


reelle Achse 


+81? 
er] erlas 
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Sr Fi Bild 59. Ortskurvendarstellung 
reelle Achse 


verschledener komplexer Funktionen 


yeArbırlı? 


Ill. Allgemeine Orlskurventheorie 89 


die Veränderliche x eine reelle Größe; man denke etwa an eine Frequenz oder 
eine Länge. Die Konstanten dagegen sind komplexe Größen. Wie sehen die Orts- 
kurven dieser Funktionen aus? 


Die einfachste Ortskurve wird durch die Gleichung g = 3 z dargestellt. Sie ist 
eine durch den Nullpunkt gehende Gerade mit gleichmäßiger x-Einteilung (siehe 
Bild 59a). 

Eine am Nullpunkt vorbeigehende Gerade wird durch g = Y + 8x wiederge- 
geben. X und B sind hierin zwei komplexe Größen (Bild b). X charakterisiert die 
Lage von g für den Fall, daß x = 0 ist. ® ist gewissermaßen ein Einheitsvektor, 
der die Richtung festlegt, in der die Spitze von g wandert, wenn z positiv an- 
steigt. In der Elektrotechnik taucht diese Gleichung beispielsweise bei der Reihen- 
schaltung eines Wirkwiderstandes mit einem frequenzabhängigen induktiven 
Widerstand auf, nur daß in diesem speziellen Fall VI rein reell= R und ® rein 
imaginär = jL sind, während & durch w ersetzt wird. 


Lautet die Kurvenfunktion g=W-+%z, so bleibt die Ortskurve trotz des 
quadratischen x eine Gerade. Sie hat eine quadratische x-Teilung und erstreckt 
sich nur in der positiven B-Richtung (Bild c). 

Eine Reziprokskala hat die Ortskurven-Gerade g = U + B/x (Bild. d). 

Eine sogenannte komplexe Parabel entsteht, wenn man die Funktiong =U + 
dx + Cx? aufträgt. Für den Fall, daß |A| = 1,48, || = 0,66 und 
le| = 0,4 ist, ergibt sich Bild 59e. Komplexe Parabeln spielen in der Theorie 
der Bandfilter eine große Rolle. Es läßt sich zeigen, daß der reziproke Übertra- 
gungsfaktor eines zweikreisigen Bandfilters in Abhängigkeit von der Frequenz 
durch eine komplexe Parabelfunktion beschrieben werden kann. Vergleiche dazu 
Aufgabe 20. 

Durch Inversion der linearen Vektorfunktion g=W-+%Bz entsteht eine ge- 
brochene Funktion g’ = er: . Es läßt sich zeigen, daß die Ortskurve dieser 
Funktion stets ein Kreis ist, der durch den Nullpunkt geht. Denn für 2 > 
schrumpft g’ auf 0 zusammen. Liegt die Gerade g = U + B x parallel zu einer 
Koordinatenachse, liegt der Mittelpunkt des Kreises auf der dazu senkrechten 
Koordinatenachse. Hat die Gerade eine beliebige Lage, entsteht ebenfalls ein 
Inversionskreis, der durch den Nullpunkt geht. Hieraus folgt umgekehrt, daß die 
Inversion eines durch den Nullpunkt gehenden Kreises eine Gerade ergibt. Für 
den Fall, daß der gegebene Kreis nicht durch Null geht, sondern eine beliebige 
Lage hat, liefert die Inversion einen neuen, gegen den Nullpunkt verschobenen 
Kreis. 


Aufgabe 20 
Es soll die komplexe Funktionü = 2,5 +jn+(iM"=i(n) e!®() für einen Varia- 


tionsbereich von 7 zwischen O und + 24(n=0, + 0,4, +0,8, +1,2..- 2,4) grafisch 
dargestellt werden. Aus der Ortskurve von li soll dann in Abhängigkeit von 7 die Kurve 
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des Betrages 2 und die Kurve des Phasenwinkels @ hergeleitet und in einem recht- 
winkligen Koordinatensystem dargestellt werden. Die Lösung ist in Bild 60 wieder- 
gegeben. Man erkenne, daß die Betragskurve der reziproken Resonanzkurve eines 


symmetrischen zweikreisigen Bandfilters entspricht und die Phasenkurve eine Doppel- 
S-Form hat, 


Sı 


Geüln) 
Betrogskurve 


reelle Achse 


%1220n 
l Einheit -90° 
Ortskurve = -180° 
ü=25+jn+ (in? P=9n) 180 
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Bild 60. Zu Aufgabe 20. Darstellung der komplexen Parabel = 2,5 +]n + Um)" 
links: Ortskurve, rechts: Betrags- und Phasenkurve 


I. Geschlossene und offene Schwingkreise 91 


F. Resonanzkreise 


I. Geschlossene und offene Schwingkreise 


In dem vorliegenden Kapitel über Resonanzkreise werden nur geschlossene 
Schwingkreise untersucht, und zwar nur solche geschlossenen Schwingkreise, in 
denen die Schwingkreiselemente Induktivität und Kapazität in konzentrierter 
Form vorhanden sind. Als Induktivität, das heißt als Trägerin des konzentrierten 
magnetischen Feldes, dient eine Spule mit mehreren Windungen, als Träger des 
elektrischen Feldes, also als Kapazität, dient ein Kondensator. Die Verluste des 
Kreises oder die abgegebene Wirkleistung werden durch einen Widerstand ver- 
körpert. Außer den geschlossenen gibt es noch offene Schwingkreise. In geschlos- 
senen Schwingkreisen pendelt die Energie nur im Innern des Kreises hin und her 
und wird nur innerhalb des Kreises langsam verbraucht, dagegen findet im 
offenen Schwingkreis eine Abstrahlung elektrischer Energie in den Außenraum 
statt. Einen offenen Schwingkreis bildet zum Beispiel die Antenne. Sie soll be- 
kanntlich möglichst viel Energie in Form elektromagnetischer Wellen in den 
Luftraum abstrahlen. 

Offene Schwingkreise sind dadurch gekennzeichnet, daß die Energieformträger, 
also Induktivität und Kapazität, nicht konzentriert, sondern gleichmäßig über 
eine ausgedehnte Leiteranordnung verteilt sind. Die magnetischen und elek- 
trischen Feldlinien verteilt angeordneter Induktivitäten und Kapazitäten ver- 
laufen nicht vorwiegend innerhalb der engen Räume einer Spule beziehungsweise 
eines Kondensators, sondern durchsetzen als beabsichtigte „Streufeldlinien“ weite 
Teile des Außenraums. Bild 61 deutet an, wie man sich den Übergang von einem 
geschlossenen Schwingkreis über eine Hochfrequenzleitung als Zwischenglied zu 
einem offenen Schwingkreis von der Form einer stark strahlenden Dipolantenne 
vorzustellen hat. Verteilte Induktivitäten und Kapazitäten treten immer dann 


Bild 81. Übergang vom geschlossenen zum offenen Schwingkreis 
(a geschlossener Parallelschwingkreis, 5 Hochfrequenzleitung 
[Lecherleltung], ce Dipolantenne) 
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auf, wenn die meohanischen Abmessungen des Schwingkreissystems in die 
Größenordnung der benutzten Wellenlänge der elektrischen Schwingung kom- 
men. Sie äußern sich zum Beispiel darin, daß der Strom in einem bestimmten 
Zeitmoment nicht mehr an allen Stellen des Systems den gleichen Wert hat. Das 
ist vor allem in der Höchstfrequenztechnik der Fall. 

Schwingkreise mit verteilter Induktivität und Kapazität bilden keineswegs nur 
offene Schwingkreise. Bei geschickter Konstruktion können aus ihnen auch ge- 
schlossene Schwingkreise, also Schwingkrrise, in denen trotz verteilter Anord- 
nung der Blindwiderstände die Energie nicht abgestrahlt wird, sondern innerhalb 

des Systems hin und her pendelt, hergestellt werden. Typische Beispiele hierfür 

sind die in der Höchstfrequenztechnik verwendeten „Topfkreise‘“ und „Hohl- 

raumresonatoren“, Vergleiche dazu Bild 162, 174 im Kapitel H., Leitungen. 

Geschlossene und offene Schwingkreise mit verteilten Blindwiderständen werden 


nicht hier, sondern zum Beispiel in H.II.5.g) und H. III. 1. oder K.1.4.c) ein- 
gehend untersucht. 


II. Freie und erzwungene Schwingungen 


Ein mechanisches Pendel sowie eine durch ein Gewichtsstück belastete Feder 
können entweder einmalig aus ihrer Ruhelage ausgelenkt und dann sich selbst 
überlassen werden, oder sie können von außen durch periodische Anregung zum 
dauernden Schwingen veranlaßt werden (Bild 62). Im ersten Fall führen Pendel 
und schwingende Feder freie periodische Schwingungen aus, und zwar mit einer 
Frequenz, die gleich der Eigenfrequenz des schwingenden Systems ist. Infolge 
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Bild 63. Elektrischer Schwingkrels 
a b (a Erregung freier, gedämpfter Schwingungan, 
t t b Fremdorregung eines Parallelschwingkrelses) 


Bild 62. Mechanisches Pendel 
(a freie Schwingungen ausführend, 
b erzwungene Schwingungen ausführend) 
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unvermeidlicher Verluste nimmt dabei die Amplitude oder Schwingweite der 
Schwingung langsam ab, so daß das Pendel oder die Feder nach einer gewissen 
Zeit zur Ruhe kommen (Bild 62a). Im anderen Fall führt das Pendel erzwungene 
Schwingungen aus. Es findet eine Fremderregung des schwingfähigen Systems 
statt. Dem System wird von außen über ein Koppelglied die Frequenz, in der es 
zu schwingen hat, aufgedrückt. Die anregende Frequenz braucht nicht mit der 
durch die Schwingkreiselemente festgelegten Eigenfrequenz des freien Systems 
übereinzustimmen. Im Dauerzustand führt das Pendel bei Fremderregung Schwin- 
gungen konstanter Amplitude von der Frequenz der Anregung aus (Bild 625). 
Die Größe der Amplitude hängt von der Stärke der Anregung und dem Grad der 
Übereinstimmung der aufgedrückten Frequenz mit der Eigenfrequenz ab. 
Ähnlich den mechanischen verhalten sich die elektrischen Schwingkreise. Auch 
sie können durch einen einmaligen Anstoß, beispielsweise den Funken eines Fun- 
kensenders, zu freien abklingenden Schwingungen oder durch Anschließen an 
einen Wechselstromgenerator zu erzwungenen Dauerschwingungen angeregt wer- 
den. Für beide Möglichkeiten zeigt Bild 63 je ein Schaltbeispiel. 


1. Freie Schwingungen 


Die Vorgänge in einem einmalig angeregten elektrischen Schwingungskreis ver- 
steht man physikalisch am besten, wenn man sie mit den Erscheinungen an 
einem mechanischen Pendel oder einer schwingenden Feder vergleicht. Bei diesen 
findet bekanntlich eine dauernde Energieumwandlung von der potentiellen in 
die kinetische Form und umgekehrt statt. Im elektrischen Schwingkreis wechselt 
die Energie ebenfalls periodisch ihre Form. Sie steckt einmal im elektrischen Feld 
des Kondensstors und im nächsten Moment im magnetischen Feld der Spule. 
In Bild 64 sind die einzelnen Phasen der Bewegung einer schwingenden Feder 
und der Vorgänge in einem elektrischen Schwingkreis dargestellt. Beide Systeme 
werden einmalig angeregt, das heißt ausgelenkt beziehungsweise aufgeladen, 
und dann sich selbst überlassen. Unter den Bildern ist angegeben, welche Werte 
‚die charakteristischen Schwingungsgrößen in den verschiedenen Zeitmomenten 
haben. 

In a sind beide Kreise noch in Ruhe. Die Masse m hat ihre Gleichgewichtslage, 
‚der Kondensator ist: ungeladen, die Spule besitzt kein Magnetfeld, das heißt, es 
sind v und : Null. 

In b werden beide Systeme einmalig angeregt, und zwar dadurch, daß die Masse 
auf die Höhe a angehoben beziehungsweise der Kondensator bei durch 8 ge- 
‚öffnetem Schaltkreis auf die Spannung U aufgeladen wird. Beide Kreise haben 
‚jetzt „statische“ Energie, der mechanische Schwingkreis die potentielle Energie 


Enot = = Da? und der elektrische Schwingkreis die elektrische Energie £, 


2 N 
= > CU = n - Ansohließend findet durch Freigabe der Masse beziehungs- 


-weise Schließen des Schalters ‚S der Start zur Ausführung einer Schwingung statt. 
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Bild 64. Die verschledenen Schwingungsphasen eines mechanischen und elektrischen 
Schwingungskrelses 


In c geht die Masse m beim Abwärtsschwingen gerade mit maximaler Geschwin- 
digkeit durch die ursprüngliche Ruhelage. Im gleichen Moment hat sich der 
Kondensator über die Spule entladen. Sein Feld ist verschwunden. Dafür hat 
der in der Spule fließende Strom ein starkes Magnetfeld aufgebaut. Die ehemalige 
elektrische Energie E.; des Kondensators und die potentielle Energie Ey: der 
gespannten Feder haben sich in diesem Augenblick in die magnetische Energie 


N gr der Spule beziehungsweise die kinetische Energie Zyin = Er mv: 


der schwingenden Masse umgewandelt. Jetzt kommt das Wesentliche: Da Strom 
und Magnetfeld ähnlich der Masse eine gewisse Trägheit haben — der Masse m 
entspricht die Induktivität L-, hört der Strom, wenn der Kondensator die Span- 
nung Null angenommen hat, nicht momentan auf zu fließen. Der Strom fließt 
auf Grund von Induktionswirkungen des abnehmenden magnetischen Feldes, 
die auf eine Verhinderung des Feldabbaus hinzielen, noch eine Weile in der alten 
Richtung weiter. Dabei lädt er den Kondensator entgegengesetzt zur ursprüng- 
lichen Polung auf. Durch die sich an C aufbauende Gegenspannung wird der 
Strom allmählich auf Null abgebremst. Ähnliches gilt für die Masse m. Auch sie 
kommt beim Durclischwingen durch die Nullage trotz Aufhören der Federspan- 
nung nicht plötzlich zur Ruhe; sie schwingt infolge ihrer Trägheit über die Null- 
lage hinaus, und zwar so lange, bis die entgegengesetzt anwachsende Spannung 
der gedehnten Feder die kinetische Energie der Masse aufgebraucht hat. 
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In d sind die Endzustände der ersten Hälfte der Schwingungsperiode erreicht. 
Die Energie der Schwingkreise hat wieder ihre Form geändert. Die magnetische 
Energie des elektrischen Stromes hat sich ähnlich der kinetischen Energie der 
bewegten Masse in die elektrische beziehungsweise potentielle Energieform des 
Ausgangszustandes umgesetzt, allerdings unter Umkehrung des Vorzeichens. 

In e geht daher das entgegengesetzte Spiel des Ausgleichs der Spannungen wie in 
b und c vor sich, bis in f nach einer vollen Periode wieder der Ausgangszustand 
erreicht ist. 

Es findet somit ein ständiger Wechsel zwischen der elektrischen Energieform 


r CU? und der magnetischen Energieform > LI? statt. Allerdings nehmen dabei 


wegen der unvermeidlichen Verluste die Amplituden der Ströme und Spannungen 
langsam ab. Das allmähliche Abklingen der Schwingungen geschieht nach einer 
e-Funktion (Bild 65). 


Bild 65. Ungedämpfte (a) 
und gedämpfte (5) Schwingungen 


Die genaue Ableitung der Schwingungsgleichungen und die Diskussion der ein- 
zelnen, von den Dämpfungsverhältnissen abhängigen Schwingungsformen sollen 
hier nicht vorgenommen werden. Sie ergeben sich durch Integration einer mit 
Hilfe des 2. Kirchhoffschen Gesetzes aufgestellten Differentialgleichung. Es muß 
ja, da dem Schwingkreis von außen keine Energie zugeführt wird, das heißt von 
außen keine EMK. anliegt, in jedem Moment die Summe der Teilspannungen 
über L, C und dem Verlustwiderstand R Null sein, also gelten 


uc+%r turR=0 


oder 
Jan di. , u 
url rRi=0 
beziehungsweise 
i d’i di 
za ——_ —=0( 
art ettr 
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Wenn die Verluste gering sind, führt die Integration der Differentialgleichung 
auf eine Sinusschwingung mit nach einer e-Funktion abnehmenden Amplituden. 
Spannung und Strom gehorchen dem Gesetz 


i= Ige” Bau (48) 
u= Up0” "tsin(wt+g) 


U, und I, bedeuten hierin die Schwingamplituden von Spannung und Strom, 
genauer, die Werte der Amplitudenhüllkurven im Zeitmoment t = 0. Bei ge- 
gebener Anfangsladespannung U, des Kondensators erhält man I, auf Grund der 


Tatsache, daß die elektrische Anfangsenergie 4 CU, des Kondensatorssich nach 


einer Viertelperiode, wenn man den Einfluß der Verluste während dieser kurzen 


Zeit unberücksichtigt läßt, vollständig in die magnetische Energie en LI, deı 
Spule umgesetzt hat. Aus 2 


+00, = 3 LI: 


folgt 
U 
I= — 
° Yil6 
oder 
U, R L 
In = Z mit Zo = c (49) 


Den Ausdruck Z, = FL/C nennt man den Schwing- oder Kennwiderstand des 


Kreises. Für die Frequenz w,, mit der die Schwingungen erfolgen, ergibt sich bei 
völliger Verlustlosigkeit 


ul = — (60) 


Führt man für a, die sekundliche Schwingungszahl f, [Hz] beziehungsweise die 
Schwingungsdauer 7’ ein, erhält man die Beziehungen 


ar.yLO (51) 


Hieraus leiten sich leicht die von Hochfrequenztechnikern häufig verwendeten 
Zahlenwertgleichungen 


159 25350 
Mi u ne I 1 ea 
fo I beziehungsweise L TAI) (6l a) 


(fyin MHz, Z in «H, Cin pF) ab. Nach GI. (50) und (51) wird der Schwingungs- 
rhythmus in einem verlustlosen Schwingkreis eindeutig und allein durch die 
Größe der Induktivität und Kapazität bestimmt. Die Frequenz /, nennt man die 
Eigenfrequenz des verlustlosen, frei schwingenden Schwingkreises, 
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Vergleicht man die Formel Gl. (51) über die Schwingungsdauer 7’ des elektrischen 
Schwingkreises mit der bekannten Formel 7’ = 2x }m/D des mechanischen Pen- 
dels, vergleicht man überhaupt alle unter den Bildern 64 aufgeführten elektrischen 
und mechanischen Beziehungen miteinander, läßt sich unschwer erkennen, daB 
die mechanischen und elektrischen Größen einander in bestimmter Weise ent- 
sprechen. Die Funktion der trägen Masse m, die den Widerstand gegen eine Be- 
wegungsänderung verkörpert, übernimmt im elektrischen Schwingkreis die In- 
duktivität L, denn L oder genauer wZ stellt den Widerstand gegen eine Strom- 
änderung dar. Je größer L beziehungsweise m ist, desto langsamer sind die 
Schwingungen. Weiterhin entsprechen einander die Auslenkung a der Masse und 
die Aufladung Q und ebenso die zeitlichen Differentialquotienten dieser Größen, 
nämlich = =v und “ = i. Ohne weiteres verständlich ist die gleiche 
Stellung, die die elektrische Spannung U und die mechanische Federspannung P 
einnehmen. Aus den Beziehungen U = - Q und P = Da folgt, daB die Direk- 


tionskraft D dem reziproken Wert der Kapazität entspricht. 


Ist das frei schwingende System stärker gedämpft, befolgt die Eigenfrequenz, 
also die Frequenz, mit der das System im von außen unbeeinflußten Zustand 


1 & a 2 
schwingt, nicht mehr das einfache Gesetz &, = TEE . Die Theorie liefert für die 
y 


Eigenfrequenz bei stärkerer Bedämpfung die Beziehung 
= BEE: -- —_ 6% Ycn.2 —_ 5*2 
se -7 _ Vo -" ö*2 - Vor — 6 (52) 


Der Faktor . in dieser Formel heißt die Dämpfungskonstante und wird nor- 


malerweise mit ö* bezeichnet. ö* darf nicht mit dem im folgenden eingeführten 
Verlustwinkel ö verwechselt werden. ö* charakterisiert, wie es Gl. (48) zeigt, das 
exponentielle Abklingen der Schwingungen. 
Oft wird auch statt der Dämpfungskonstante das logarithmische Dekrement # 
verwendet. Es ist gleich dem Logarithmus des Verhältnisses zweier aufeinander- 
folgender Maximalwerte der Schwingungsamplituden und mit d* durch die Be- 
ziehung 9 = ö*7 verknüpft. Unter Benutzung von # befolgen Strom und Span- 
nung in einem freien, aber gedämpften System das Gesetz 
B - 
i=1,0 7 sinwi | 
(53) 
BR | 
u=D,e T sin{wt+p) 
p ist durch die Formeltanp = Fr festgelegt. 
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Die freien, gedämpften Schwingungen, die zu Beginn der drahtlosen Nachrichten- 
technik von großer Bedeutung waren, sind heute in den meisten Fällen durch 
kontinuierliche, ungedämpfte Schwingungen ersetzt. Aus diesem Grunde spielen 
die das exponentielle Abklingen der freien Schwingungen charakterisierenden 
Größen ö* und 8 bei der Behandlung der mit konstanter Amplitude arbeitenden, 
erzwungenen Schwingungen nicht mehr die Rolle, die sie bei den freien Schwin- 
gungen haben. Sie tun das jedenfalls nicht, solange man die Einschwingvorgänge 
außer Betracht läßt und nur den Dauerzustand untersucht. An die Stelle der 
Dämpfungskonstante und des logarithmischen Dekrements treten bei der Be- 
schreibung der Verluste eines fremderregten Schwingkreises der Verlustwinkel ö 


und der Verlustfaktor d. Zwischen den einzelnen Verlustgrößen besteht natürlich 
ein Zusammenhang. Geht man davon aus, daß 


u R 
RT 
und, wie noch gezeigt wird 
R 
— wL 
ist, kann man für 
9=Öö*T 


ansetzen 


oder kurz schreiben 


9=da (54) 
Beispiel 15 


Gegeben sei eine Schwingkreisschaltung nach Bild 63a mit C = 500 pF und Z = 0,18 
mH. Der Verlustfaktor des Kreises sei d = 0,04. Es sollen die freien, gedümpften 
Schwingungen untersucht werden, die der Kreis ausführt, wenn der Kondensator kurz- 
zeitig auf U, = 1000 V aufgeladen und dann an den LR-Zweig angeschaltet wird. 
Es sollen berechnet werden 1)die Frequenz, mit der die Schwingungen ausgeführt 
werden, 2) die Zeit oder die Anzahl der Schwingungen, während der die Schwing- 
amplituden auf den halben Anfangswert abklingen, 3) der Scheitelwert I, des An. 
fangsstromes und 4) die Phasenverschiebung @ zwischen i und ı. 


1) Bei Vernachlässigung der Verluste wird 


1 1 1 
ne ee 333.108 
= /zc yo18.10°H.00-0rF Y9.mWue I 
und 
fh = 22 = 830000 Hz 
— an Bun ——— 
oder 


T = 1,385 - 10°0s 
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Aus dem Verlustfaktor läßt sich nach Gl. (54) das Dekrement 3 zu 
d—= dr = 0,047 = 0,1256 
und aus d und 7 die Dimpfungskonstante zu 


d 0,1256 
a -1 
MT Bo BER CDs 


berechnen. Mit dieser Größe kann nach Gl. (52) die oben unter Vernachlässigung der 
Verluste errechnete Birenlerpieuz korrigiert werden. Es ergibt sich 


ee 2 ee _ 6.672. 108 22 — 
V- ö -y 6,67°- 1° u iw, 


also praktisch die gleiche Frequenz wie im idealen Schwingkreis. Man erkennt: Sofern 
die Verluste einigermaßen klein sind, üben sie auf die Höhe der Eigenfrequenz keinen 
merklichen Einfluß aus. Sie äußern sich lediglich in der Stärke des exponentiellen Ab- 
klingens der Schwingamplituden. 

2) Die Schwingamplituden sind auf den halben Anfangswert U,/2 abgeklungen, wenn 


der Faktor e"9*! in Gl. (48), der für die Amplitudenabnahme verantwortlich ist, vom 
Wert l zur Zeit 2 = 0 auf den Wert 0,5 heruntergegangen ist. Das ist der Fall, wenn 


Ine®! —_ın 0,5 
oder 
—- ö*t!=—Iın?= —07 
beziehungsweise 
0,7 0,7 n 
(= Sr — 8670081 10, 5.107°s 


geworden ist. ? = 10,5 us stelit die gesuchte Halbwertzeit der gedämpften Schwingung 
dar. Da die Schwingungsperiode annähernd 1,9 vs ist, werden in der Halbwertzeit etwa 
5 --- 6 Schwingungen ausgeführt. 


3) Der Scheitelwert I, des Anfangsstromes errechnet sich aus Gl. (49). Da 


ı/Z _1/0,18.10°°H 
— Il’ —_— m — ö 
2 rc ] 500. 10,5 0 Q 
ist, wird /, bei I, = 1000 V 
U, _ 1000V # 
a m 


4) Die Phase p zwischen Spannung und Strom berechnet sich aus 


3,33 - 10*0 8! 


TE 50 beziehungsweise @=> 90° 
1 — 


w 
tano= I zu taıno= 


Strom und Spannung in einem frei schwingenden Schwingkreis sind also bei geringen 
Verlusten um otwa 90° phasenverschoben, 


Te 


100 


F. Resonanzkreise 
2. Erzwungens Schwingungen 


Bis jetzt ist angenommen worden, daß der Schwingkreis einmalig angeregt und 
dann sich selbst überlassen wurde. Er schwang in seiner Eigenfrequenz, die im 
wesentlichen durch Z und C festgelegt war. Dabei nahmen die Amplituden nach 
einer e-Funktion ab. Es fragt sich nun, was passiert, wenn ein Schwingkreis von 
außen periodisch erregt wird. Die Anregung soll nicht unbedingt im Takte der 
Eigenschwingung erfolgen. Ihre Frequenz kann durchaus von /, abweichen. Hier 
gilt zunächst der Satz, daß der Kreis im eingeschwungenen Dauerzustand nur im 
Rhythmus der aufgedrückten Frequenz schwingen kann. Lediglich während des 
Einschwingens führterneben der erzwungenen Schwingung noch eine Eigensch win- 
gung im Rhythmus der Eigenfrequenz aus. Die Eigenschwingung klingt aber ent- 
sprechend den Dämpfungsverhältnissen nach einer e-Funktion ab. Im Endzu- 


Schwingampltude 
2.B.U, im Reihen- 
Schwingkreis oder 
Zjim Parallelschwing- 
kreis Wal geringer Dämpfung 

Bild 66. Resonanzkurven von 
Bchwingkreisen bei verschiedener 

Bedämpfung 


bei sehr starker 
Dämpfung 


N 


| 

Eee 
ompüitude 

l, 


stand ist nur die erzwungene Schwingung vorhanden. Wenn die von außen auf- 
gedrückte Frequenz nicht mit der Eigenfrequenz übereinstimmt, reagiert der 
Kreis darauf durch die Amplitude seiner Schwingungen. Die Amplituden sind um 
50 größer, je besser die erregende Frequenz mit der Eigenfrequenz übereinstimmt, 
sie sind um so kleiner, je weiter die erregende Frequenz von der Eigenfrequenz 
entfernt ist. In Bild 66 ist der grundsätzliche Verlauf der Schwingamplituden in 
ihrer Abhängigkeit von der Anregungsfrequenz dargestellt. Die Kurven beziehen 
sich genaugenommen entweder auf die Wechselspannung am Kondensator eines 
von einem niederohmigen Generator gespeisten Reihenschwingkreises - siehe dazu 
Bild 76 — oder auf den Schwingstrom in der Spule eines hochohmig gespeisten 
Parallelschwingkreises. Bei ganz niedrigen Trequenzen ist zum Beispiel der 
Spulenstrom eines Parallelschwingkreises gleich dem Speisestrom. In der Reso- 


Frequenz der Anregung 
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nanz ist er um die Güte des Schwingkreises größer als der Speisestrom. Jenseits 
der Resonanz, bei ganz hohen Frequenzen, nimmt die Spule keinen Strom mehr 
auf. Der gesamte Speisestrom fließt hier über den parallelliegenden Kondensator. 
Das Bild läßt deutlich den Einfluß der Verluste auf die Stärke der Schwingungen 
erkennen. Je kleiner die Verluste sind, desto größere Schwingungen führt der 
Kreis aus, desto stärker reagiert er aber auch auf kleine Abweichungen der er- 
regenden von der Bigenfrequenz. Der genauen Ableitung dieser Beziehungen dienen 
die folgenden Rechnungen und Überlegungen. 


- a 
Bild 67. Schwingkreise 


a Reihenschwingkreis, 


Da d Parallelschwingkreis 
ur a | 5 


Für den Aufbau der Schwingkreise gibt es zwei Möglichkeiten. Sie unterscheiden 
sich im Grunde nur durch die Art der Energiezufuhr. In Bild 67 sind die beiden 
Fälle dargestellt. Beim Reihenschwingkreis wird die Energie zwischen Spule und 
Kondensator zugeführt, beim Parallelschwingkreis wird entweder parallel zur 
Spule oder parallel zum Kondensator gespeist. Welche von den beiden Schal- 
tungen jeweils anzuwenden ist, richtet sich in starkem Maße nach dem Innen- 
widerstand des Generatore. Ist er klein, wird im allgemeinen der Reihenschwing- 
kreis gewählt, ist er groß, wird der Parallelschwingkreis benutzt. Da die Schwing- 
kreiseigenschaften stark von den Verlusten der Spulen und Kondensatoren ab- 
hängen, müssen zunächst diese Verluste betrachtet und muß für sie ein geeigneter 
mathematischer Ausdruck gefunden werden. 


3. Verluste in Spulen und Kondensatoren 


a) Spulen 


Eine Induktivität verwirklicht man in einer Spule. Jede Spule weist: Verluste 
auf. Ihre Wicklung hat einen Kupferwiderstand, der mit: wachsender Frequenz 
wegen des Skin- oder Hauteffektes zunimmt. Enthält die Spule einen Kern aus 
Eisenpulver (Massekern oder Ferrit), treten im Kernmaterial Wirbelstrom- und 
Hystereseverluste auf. Die Widerstandserhöhung durch den Skineffekt ist pro- 
zentual um so größer, je dicker der Draht ist. Bei einom Kupferdraht von 1 mm 
Durchmesser macht sie sich schon bei 100 kHz bemerkbar. Hat der Draht einen 
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Durchmesser von 0,1 oder 0,0l mm, wird die Widerstandserhöhung erst bei 
10 MHz beziehungsweise 1000 MHz wahrnehmbar. Das wirksamste Mittel gegen 
die Widerstandszunahme durch den Skineffekt stelit im normalen Hochfrequenz- 
gebiet die Verwendung von Litzendrähten dar. Ein Litzendraht besteht aus 
mehreren sehr dünnen, gut gegeneinander isolierten Einzeldrähten. Die Drähte 
sind so miteinander verdrillt, daß jeder Draht gleich oft an jede Stelle des Gesamt- 
querschnittes kommt und dadurch eine gleichmäßige Stromverteilung über den 
ganzen Querschnitt erzwingt. Der Verwendung von Litzendrähten bei beliebig 
hohen Frequenzen wird durch den Skineffekt der Einzeldrähte und die kapazi- 
tiven Kopplungen zwischen ihnen eine Grenze gesetzt. Sie liegt bei etwa 1,5 bis 
3 MHz, Bei Frequenzen über 3 MHz, also im Kurzwellen- und Ultrakurzwellen- 
gebiet, ist es günstiger, dicke, versilberte Volldrähte zu benutzen. Die Wider- 
standserhöhung durch den Skineffekt macht sich hier zwar relativ stark bemerk- 
bar, der Widerstand selbst bleibt dabei jedoch klein. 


I — | — I 
Rı 1 Uxzı 
— [zu 
\ I 
I_Rpl 1 
= % Bild 68. Widerstandszeiger 
ReızwLd; Rp. ZT und Ersatzschaltbilder einer 
ed, =tan d, öL 3ızjwLe /öL Spule mit Verlusten 
ö 
wL 
Rat 


Das Vorhandensein der Verluste bedeutet widerstandsmäßig, daß der Schein- 
widerstand einer Spule kein reiner Blindwiderstand ist. Der Zeiger des komplexen 
Spulenwiderstandes steht nicht mehr wie bei idealer Verlustlosigkeit senkrecht in 
Richtung der j-Achse, sondern bildet mit ihr einen kleinen Winkel. Man nennt 
ihn den Verlustwinkel und bezeichnet ihn mit öz. Kleine Verluste bedingen einen 
kleinen, große Verluste einen großen Winkel. Denkt man sich alle Verluste in 
einen Widerstand zusammengefaßt, der im Ersatzschaltbild als Serienwiderstand 
Rsı vor der Induktivität L liegt, so ergibt sich nach Bild 68 (Ersatzschaltung I) 


Die Größe tan ö7 bildet den Verlustfaktor d,. Da die Verluste guter HF-Spulen 
klein sind, ist auch ihr Verlustwinkel klein. Damit kann man ihren tan 67, gleich 
dem Winkel ö, im Bogenmaß setzen und schreiben 


E23 0 


ÖL, =zd, = mn (55) 
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Denkt man sich den die Verluste verkörpernden Verlustwiderstand nicht in 
Reihe, sondern parallel zur Induktivität liegend, erhält man die in Bild 68 an- 
gegebene Ersatzschaltung II. Sie wird gern bei Parallelschwingkreisen verwendet. 
Der Wert des Parallelwiderstandes Rp ist natürlich ein anderer als der des 
Serienwiderstandes. R»z muß groß sein, damit der Gesamtwiderstand induktiv 
bleibt. Er muß um so größer sein, je kleiner die Verluste sind. Der genaue Wert 
von Rpz ergibt sich aus dem Ansatz, daß beide Ersatzschaltungen für die gleiche 
Frequenz den gleichen Scheinwiderstand haben müssen. Mit: den Bezeichnungen 
von Bild 68 läßt sich für den Leitwert und Widerstand der Schaltung II schreiben 


1 1 
alias 
beziehungsweise 
= 1 Jelßeı _ jeolRor (Br -jol) 
1 £ 1 B,ı+tijivl (Rıtiwl) (RL -joZ) 
Ror joL’ 
R,nw’L? wL’ Rur 


Ir meer mE 56 

R,+wrL% Hm, rar? Ki 
Da bei Spulen mit kleinen Verlusten der Widerstand A, ı stets wesentlich größer 
als _L’ ist, kann man im Nenner von Gl. (56) (wZ2’)? gegenüber Raı vernach- 


lässigen und damit den Scheinwiderstand 37, angenähert in der Form 


(wL’)* 


_ +jwL 
Epı 


BL = 
schreiben. Da dieser Wert nach Voraussetzung gleich dem der ersten Ersatz- 
schaltung, also gleich R;; + jwL sein soll, ergibt sich durch Vergleichen 
(„L} 


Rı= — 


und juoL=jwL 
RyB ] J 


Daraus folgt 


L[z2L und Rı= en SE ,n 


Man erkennt, daß beide Ersatzschaltungen praktisch die gleiche Induktivität Z 
haben. In bezug auf die Wirkwiderstände gilt bei kleinen Verlusten in der An- 
ordnung 


Längswiderstand R,,= aLd, 
oaL waL , (57) 
Parallelwiderstand R,ı = = ode = ( R., | 


Dieses Ergebnis läßt sich leicht so merken: Im Fall der Reihenersatzschaltung 
muß R,r gegenüber «Z um so kleiner sein, je kleiner die Verluste sind. Das ist 
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formelmäßig der Fall, wenn der induktive Widerstand ®L mit dem kleinen Ver- 
lustfaktor dy, multipliziert wird. Im Fall der Parallelersatzschaltung muß Apı 
um so größer sein, je kleiner die Verluste sind. Das ist formelmäßig der Fall, 
wenn man den induktiven Widerstand ®ZL durch den kleinen Verlustfaktor 
dividiert. 

Welche von den beiden Ersatzschaltungen bei der Berechnung von Schwing- 
kreisen benutzt wird, hängt von der Art der verwendeten Schaltung ab. Beim 
Reihenschwingkreis liefert die Reihenersatzschaltung, beim Parallelschwingkreis 
die Parallelersatzschaltung die übersichtlichsten Verhältnisse. Physikalisch geben 
beide Schaltungen die wahren Vorgänge nicht exakt wieder. Physikalisch wäre 
bei einer Luftspule die Reihenersatzschaltung, bei einer Spule mit Masse- oder 
Ferritkern eine Kombination aus einer Reihen- und Parallelschaltung das sinn- 
vollste. Die Kupferverluste werden am besten durch einen Widerstand Rc, in 
Reihe mit Z, die Wirbelstrom- und Hystereseverluste am besten durch einen 
Widerstand Rr, parallel zu Z nachgebildet. Die Kombinationsschaltung ist aber 
zu kompliziert, um einfache Formeln für die Schwingkreiseigenschaften zu liefern. 
In der Praxis rechnet man daher mit der jeweils einfachsten Ersatzschaltung. Bei 
der Durchrechnung von Schwingkreisschaltungen zeigt sich, daß die Fehler, die 
man bei Verwendung der einfachen Ersatzschaltungen macht, verschwindend 
klein sind, solange der Verlustfaktor unter 10 --- 15% bleibt. 


Der reziproke Wert des Verlustfaktors wird die Spulengüte genannt und mit Q 
(Quality) bezeichnet. Es gilt 


Gr = Tr (58) 


Je kleiner der Verlustwinkel, desto größer ist die Güte und Qualität der Spule. 
Größenordnungsmäßig liegt sie bei etwa 50 --- 500. Die größten Gütewerte von 
etwa 500 erreicht man im Lang- und Mittelwellengebiet mit Spulen, die einen 
Massekern aus Eisenpulver oder Ferriten haben und mit Litzendrähten gewickelt 
sind. Im Kurzwellengebiet geht die Güte von optimal etwa 300 auf rund 100 
zurück. An Stelle von Massekernspulen werden hier Luftspulen verwendet. Im 


UKW-Gebiet kann man bei Anwendung der normalen Bauelementetechnik mit 
Güten von etwa 50 rechnen. 


Güte und Verlustfaktor sind keine Konstanten der jeweiligen Spule. Sie hängen 
stark von dem benutzten Frequenzgebiet ab. Aber auch innerhalb eines be- 
stimmten Frequenzbereiches sind sie strenggenommen nicht konstant, da sowohl 
R,z als auch w/ sich mit der Frequenz ändern. Wenn man in der Praxis dennoch 
so rechnet, als ob Q,, und 4, innerhalb des schmalen Frequenzbandes, das ein 
guter Resonanzkreis überträgt, unveränderlich sind, so geschieht das deshalb, 
weil man ihre tatsächlichen Werte in den meisten Fällen sowieso nicht genau 
kennt. Die Annahme der Konstanz des Verlustfaktors ist eine der Annäherungen, 


die man in der Theorie der Resonanzkreise machen muß, um die Rechnungen 
nicht unübersichtlich werden zu lassen, 


II. Freie und erzwungene Schwingungen 105 


Aufgabe 21 


Eine Spule von 0,5 mH habe bei 500 kHz eine Spulengüte von 300. Welche Werte haben 
die Ersatzwiderstände R,, und R,,? (Antwort: 6,2 2 beziehungsweise 473000 Q2.) 


b) Kondensatoren 


Kondensatoren sind nie vollkommen verlustfrei, wenn sie sich auch dem Ideal 
der Verlustfreiheit gewöhnlich stärker nähern als Spulen. Erstens hat das Dielek- 
trikum eine gewisse Leitfähigkeit, zweitens treten bei Wechselspannungen, vor 
allem denen höherer Frequenz, durch die Umpolarisation der Moleküldipole 
Umrichtverluste auf, drittens bilden die Widerstände der Folien und Zuleitungen 
kleine Verlustquellen. Die Kondensatorverluste sind entgegen denen der Spule 
hauptsächlich Spannungsverluste. Sie hängen weniger vom Strom, der in den 
Kondensator hineinfließt, als vielmehr von der angelegten Spannung ab. So sind 
zum Beispiel die Isolationsverluste nicht dem Ladestrom, sondern der Spannung 
proportional, und auch die Erwärmungsverluste beim Umrichten der Dipole 
steigen mit dieser an, da der Grad der Ausrichtung von der Spannung abhängt. 


I ee oe Z 
c c sc 
Be Eu 
I Roc 1 CzC Bild 69, Leitwertszeiger und 
Lern = 
Sir Rcz_ de Ersatzschaltbilder eines 
S -,6 wc Kondensators mit Verlusten 
Rocz ? Yc 1wCe ’e 
Pe cd, 
d.=!and. 5 
c wc 
IE 
Anc 


Deshalb werden die Verluste eines Kondensators sinnvollerweise am besten durch 
einen Parallelwiderstand zur Kapazität wiedergegeben. Zu dem gleichen Ergebnis 
kommt man,wenn man sich an Hand von Bi7d 69 überlegt, welchen Widerstand ein 
Kondensator bei einer sehr niedrigen und einer sehr hohen Frequenz aufweist. 
Die Parallelschaltung I liefert in Übereinstimmung mit der Wirklichkeit fürf = 0 
den Isolationswiderstand Rpc und für sehr hohe Frequenzen den Wert 0. Die 
Reihenersatzschaltung ZI würde bei der Frequenz 0 den unmöglichen Wert un- 
endlich und bei sehr hohen Frequenzen den ebenfalls falschen Wert des Reihen- 
widerstandes liefern. 

Wie bei der Spule werden die Verluste eines Kondensators durch einen Verlust- 
winkel charakterisiert. Der Scheinleitwert eines Kondensators mit der Kapazität 
C wäre ohne Verluste 9 = jwC. Infolge der Verluste ist erin Wirklichkeit nıcht 


| 
| 
| 
| 
| 
| 
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rein kapazitiv, sondern weist eine kleine ohmsche Komponente auf. Dadurch 
steht der Leitwertszeiger nicht genau senkrecht, sondern unter einem kleinen 
Verlustwinkel zur Senkrechten. Nach Bild 69, Ersatzschaltung /, läßt sich für 


den Zusammenhang zwischen dem Verlustwiderstand und dem Verlustwinkel 
ansetzen 


1 
Roc 
ol 


tan Ög = 


Bezeichnet man analog zur Spule den Tangens des Verlustwinkels als Verlust- 
faktor da und beachtet man, daß bei kleinen Winkeln der Tangens gleich dem 
Winkelim Bogenmaß ist, kann man schreiben 


1 


Ryc 
dom do at (59) 


Außer der Parallelersatzschaltung läßt sich auch eine Reihenersatzschaltung an- 
geben. Sie ist physikalisch zwar nicht sinnvoll, aber rein formal gut bei der Durch- 
rechnung von Reihenschwingkreisen zu gebrauchen. Aus dem Ansatz, daß beide 
Ersatzschaltungen bei einer bestimmten Frequenz den gleichen Scheinleitwert 
und -widerstand haben müssen, läßt sich unter Benutzung der Bezeichnungen 
von Schaltung // in Bil 69 ähnlich wie bei der Spule ableiten, daß der Reihen- 
widerstand R,c beziehungsweise die Reihenkapazität 0’ mit den Größen C und 
Rnc der Parallelersatzschaltung durch folgende Beziehungen verknüpft sind: 


rn 
ÜC und Bow gde= gl 
p 


Damit ergeben sich für einen Kondensator zusammengefaßt folgende zwei Mög- 
lichkeiten der Festlegung seines Verlustwiderstandes: 


R 1 f 
Parallelwiderstand R- = —— | 
Pr O9 wCed. 
\ (60) 

e 

oC 


Wie bei der Spule erhält man auch hier den bei kleinen Verlusten großen Parallel- 


d 
Reihenwiderstand R,c= 


widerstend Rpc dadurch, daB man den kapazitiven Widerstand Bun durch den 
w 
Verlustfaktor dividiert, und den bei kleinen Verlusten kleinen Reihenwiderstand 


R;c dadurch, daB man den kapazitiven Widerstand mit dem Verlustfaktor 
multipliziert. 
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Wie eine einfache, kurze Rechnung zeigt, nimmt bei der Parallelschaltung zweier 
Kondensatoren mit verschiedenen Verlustfaktoren der Gesamtverlustfaktor den 
Wert 

_ 4€ı + daCa 


d 
Fee 


(61) 


an. Für d, = d, wird do =d, = d.. 
Den reziproken Wert des Verlustfaktors eines Kondensators nennt man seine 
Güte. Es gilt 
PB! 
Ic= I 


Aufgabe 22 


Gib die Reihen- und Parallelersatzschaltung eines Kondensators von C = 2 uF und 
de = 0,003 bei w = 5000 a”! an. (Antwort: R,o = 0,30, R,o = 33,3 KO.) 


Aufgabe 23 


Ein Styroflexkondensator von 5000 pF (d. = 0,5 - 10°) und ein Keramikkondensator 
von 250 pF (da = 0,2 - 103) sind parallelgeschaltet. Wie groß sind der Gesamtverlust- 
faktor der Anordnung und die Verlustwiderstände der Reihen- und Parallelersatz- 
schaltung bei w= 6-10° 8°1? (Antwort: d= 0,49.10°3, R,o = 0,154, R,. = 650000 4.) 


c) Die Behandlung der Verluste bei der Parallei- und Reihenschaltung von Spule 
und Kondensator 


Es werde eine Spule mit der Induktivität Z und dem Verlustfaktor d,, mit einem 
Kondensator von der Kapazität C und dem Verlustfaktor da zu einem Parallel- 
schwingkreis zusammengeschaltet. Zur Berechnung der Gesamtverluste wählt 
man zweckmäßig die Ersatzschaltung mit Parallelwiderständen nach Bild 70. 


D 


PL Roc Bild 70. Die Verluste eines Parallelschwingkreises 


Der Gesamtleitwert J), einer solchen Parallelschaltung hat die Größe 


1 1 : 1 d, 1 A 
y = — — = — a TE d [0 
Y» a Ten; wL a ee —Z 


dı : ! 1 \ 

- (2 + 000) +i(a6 a, 

Der erste Klammerausdruck stellt den Wirkleitwert und somit den Gesamt- 
verlust des Kreises dar. Der zweite Klammerausdruck stellt den resultierenden 
Blindleitwert dar. Nun überträgt, wie im folgenden gezeigt wird, ein Schwingkreis 
nur ein schmales Frequenzband, das zu beiden Seiten der Resonanzfrequenz w, 
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liegt. Die Frequenz w, ist dadurch bestimmt, daß für sie die Blindleitwerte von 


Spule und Kondensator entgegengesetzt gleich groß werden, absolut betrachtet 
also 7 
i 


wL 


=w,0 


wird. Ohne einen großen Fehler zu machen, darf man annehmen, daß der Gesamt- 
wirkleitwert in dem schmalen Übertragungsbereich des Schwingkreises kon- 
stantbleibt und gleich dem Wert bei der Resonanzfrequenz w, ist. Man kann dann 
in bezug auf die Wirkkomponente @ ansetzen 


oder 
@=(d, +deo)w,C 
Die Summe d; + d. nennt man den Verlustfaktor d des Schwingkreises. Es gilt 
d=d,+d. (62) 


Daraus folgt für den resultierenden Verlustleitwert @ und Verlustwiderstand Rp 
eines Parallelschwingkreises, daß man sie ansetzen kann in der Form 


@=dw,0 beziehungsweise Rp = Ic = mL (63 a) 


Eine entsprechende Nachrechnung des Reihenschwingkreises zeigt, daß dort das 
gleiche gilt. Auch beiihm können d,, und da zum Gesamtverlustfaktor d zusam- 
mengezogen werden. Für den Ersatzverlustwiderstand (Serienwiderstand) A, 
der Gesamtschaltung ergibt sich dabei 

R,-duL- Ir (63b) 
Die in den vorstehenden Gleichungen aufgestellten Beziehungen sind Näherungen, 
die strenggenommen nur für kleine Verluste Gültigkeit haben. Sie sind im übrigen 
genauso aufgebaut wie die für die Einzelwiderstände. Auch sie lassen sich jeder- 
zeit leicht hinschreiben, wenn man sich folgende Regel merkt: Braucht man den 
Verlustwiderstand als Reihenwiderstand, wo er bei guten Kreisen klein sein muß, 
nehme man einen der Blindwiderstände, also entweder w,.L oder 1/w,C, mit dem 
Verlustfaktor d mal. Braucht man ihn als Porallelwiderstand, wo er groß sein 
muß, dividiere man einen der Blindwiderstände durch den Verlustfaktor. 
Der reziproke Wert von d führt die Bezeichnung Kreisgüte Q. Es gilt 


9-7 (6) 
Aufgabe 24 


Eine Induktivität von ZD = 100 vH (d, = 0,01) und eine Kapazität von 0 — 400 pF 
(do = 0,003) sind einmal parallel- und ein anderes Mal in Reihe geschaltet. Wie groß 
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ist in beiden Fällen der Gesamtverlustfaktor des Kreises, und welchen Wert hat der 
resultierende, im Fall der Reihenschaltung als Serienwiderstand und im Fall der Par- 
allelschaltung als Parallelwiderstand gedachte Verlustwiderstand? 


(Antwort: d = 0,013, R, = 6,5, R, = 38500 Q bei w, = 5: 10° sl.) 


4. Der Reihenschwingkreis 


Bild 71 zeigt die Schaltung eines Reihenschwingkreises. Es werde angenommen, 
daß alle Verluste des Kreises in dem ohmschen Widerstand R zusammenfaßbar 
sind. Um das Verbalten eines solchen Kreises verständlich zu machen, sollen 
folgende Punkte untersucht werden: 1. Widerstandsverlauf, 2. Leitwertsverlauf, 


Bild 71. Grundsätzliche Schaltung 
eines Reihenschwingkreises 


3. Stromaufnahme bei konstanter Speisespannung, 4. Spannungsverlauf an den 
einzelnen Schaltelementen, 5. Bandbreite des Kreises und 6. Spannungsverhält- 
nisse bei konstanter Stromaufnahme. Die Frage, welche Strom-Spannungsver- 
hältnisse sich einstellen, wenn der Generator-Innenwiderstand weder sehr nieder- 
ohmig (Klemmenspannung Uj = konstant) noch sehr hochohmig (Einströmung 
I = konstant) ist, wird erst im Anschluß an den Parallelschwingkreis untersucht. 


a) Widerstandsverlauf 
Der Widerstand des Schwingkreises gehorcht dem einfachen Gesetz 


1 
joc 


8=R+ijol+ 


ET) (65) 
\ wCj 


Die Formel stellt die Grundgleichung des Schwingkreises dar. Aus ihr werden alle 
anderen Gesetzmäßigkeiten abgeleitet. Sie bildet auch den Ausgangspunkt für 
die Konstruktion der in Bild 72a für einige bestimmte Werte von &, Z und C 
dargestellte Ortskurve des Widerstandes. Betragsmäßig befolgt der Schein wider- 
stand das Gesetz re 
z-Yr +(a2- 7) (66) 


Sein Phasenwinkel ändert sich dabei nach der Funktion 
1 


ll 
(67) 
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Belragskurve 
2=f,(W) 


6005! 


Ortskurve 
3 MWw) 


w 


2475 
R —_Phasenkurve 
20 P:12(w) 
250 60°. 
u b 
w 02H 2uF 5N | 
& | 


0057 


Bild 72. Darstellung des Widerstandsverlaufes eines Reihenschwingkreises in Abhängigkeit von der 
Frequenz (a Ortskurve, 5 Betrags- und Phasenkurve) 


Trägt man dies grafisch in Abhängigkeit von » auf, erhält man die in Bild 72b 
wiedergegebene Betrags- und Phasenkurve des Scheinwiderstandes. 

Die Betrachtung der Formeln und Diagramme zeigt folgendes: Bei tiefen und 
hohen Frequenzen hat der Schwingkreis einen großen \Viderstand. Bei den tiefen 
Frequenzen rührt der hohe \Vert vom Kondensator und bei den hohen Frequenzen 
von der Spule her. Der Kreis ist deshalb bei tiefen Frequenzen kapazitiv (p nega- 
tiv) und bei hohen Frequenzen induktiv (9 positiv). In der Mitte des Frequenz- 
bereiches liegt eine Stelle, wo der Widerstand auf einen Minimalwert herunter- 
geht. Die Trequenz, bei der das geschieht, heißt die Resonanzfrequenz. Sie wird 
mit @, bezeichnet. Sie ergibt sich daraus, daß sich bei ihr der kapazitive und in- 
duktive Widerstand gegenseitig aufheben und als Gesamtwiderstand nur der 
Verlustwiderstand R übrigbleibt. Setzt man die Resonanzbedingung in der Form 


1 
wC 


1 
Rue 0 ode wL= 
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an, folgt für die Größe der Resonanzfreguenz 


beziehungsweise fn= — — (68) 


YLC SayLC 


w= 


Wie man sieht, stimmt die Resonanzfrequenz des Reihenschwingkreises mit der 
Eigenfrequenz des frei schwingenden Kreises überein. Das gilt genaugenommen 
allerdings nur so lange, wie sich die Verluste in einem Reihenwiderstand zusam- 
menfassen lassen. 


bh) Leitwertsverlauf 


Während die Ortskurve des Widerstandes für alle die Fälle von Wichtigkeit ist, in 
denen die Einströmung I in den Kreis konstant ist und nach der Klemmenspan- 
nung gefragt wird, benötigt man in Schaltungen mit konstanter Speisespannung, 
also in Schaltungen mit niederohmigen Generatoren, das Leitwertsdiagramm. 
Nach der Ortskurventheorie findet man die Ortskurve des Leitwertes durch In- 
version der Widerstandsortskurve. Das Ergebnis ist ein Kreis mit einem Durch- 


messer proportional Y — a. In Bild 73 ist die Y-Kurve zusammen mit der 
PrOp max R 


600 5”! 


Ortskurve 
zw) 


s Betrogskurve 


y:9,(0) 


0,12 


525 K 
Ortskurve des Leitwerfes X, =g[w) 


400 450 550 cos w 
Phasenkurve 7 | Vs25 
y: EAU w) | 
02H zur 50 
! b 


Bild 73. Der Leitwert eines Roihenschwinrkreises in Abhängigkeit von der Frequenz (a Ortskurvo, 
b Betrags- und Phasonkurve) 
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Betrags- und Phasenkurve gezeichnet. Man sieht: Dort, wo der Widerstand Z 
seinen Kleinstwert hat, hat der Leitwert Y seinen Maximalwert. Ferner zeigt dia 
Ortskurve, daß bei den gewählten Verhältnissen eine verhältnismäßig kleine 
Freguenzänderung genügt, um die Phase vom Wert 0° in der Resonanz auf den 
Wert + 45° zu ändern, denn innerhalb des Bereiches von etwa & = 500 — 12,5 
bis = 500 + 12,58"! durchläuft 9) einen ganzen Halbkreis. Das bedeutet, daß 
die Frequenz sehr genau auf 500 s°! gehalten werden muß, wenn der Kreis einen 
einigermaßen reellen Widerstand oder Leitwert haben soll. 


c) Stromaufnahme 


Es werde vorausgesetzt, daß der innere Widerstand des Generators Null und da- 
mit die Spannung am Schwingkreis unabhängig von der Stromaufnahme kon- 
stant ist. Die Spannung hat dann einen Wert gleich der EMK oder Leerlaufspan- 
nung des Generators. Der Einfachheit halber werde sie im folgenden kurz mit U 
bezeichnet. Für U = U = konstant läßt sich, wenn man nur den eingeschwun- 


genen Zustand, also den Dauerzustand, und nicht den Einschaltvorgang betrach- 
tet, ansetzen 


eye U 
9-5 =9U- 


; 1 
R+ j(eL- 7) 


(69) 


Die Gleichung besagt, daß der Strom bei konstanter Speisespannung proportional 
dem Leitwert und damit seine Ortskurve wie die des Leitwertes ein Kreis ist. In der 


Resonanz, wenn 9) = 2 — - ist, erreicht der Strom seinen Maximalwert. Er 
wird zum Resonanzstrom en 2 (70) 


I; ist um so größer, je kleiner die Verluste sind. Da diese praktisch niemals Null 
sein können, kann der Resonanzstrom nie unendlich groß werden. Jenseits der 


Resonanz fällt der Strom mehr oder weniger schnell ab. Sein Betrag gehorcht 
dem Gesetz 
I= 2 


—— (71) 
‘ 2) 1 6} 
\r+lor-—) 


und die Phase y zwischen Strom und Spannung dem Gesetz 


t mm 

any 17 

Meistens arbeitet man mit dem Phasenwinkel 9 zwischen Spannung und Strom 

und gibt dafür an 1 

her, 

a TE 2 
TE (72) 
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Bei tiefen Frequenzen - der Kreis wird kapazitiv und damit p negativ -, eilt die 


Spannung dem Strom nach. 


Um den Einfluß der Verluste auf die Form der Resonanzkurven besser zu er- 
kennen, sind in Bild 7£ für verschiedene Kreisgüten die Stromkurven und dazu 
in Bild 75 die Phasenwinkel aufgetragen. Die zugrundegelegten Verlustwider- 
stände R,, R, und KR, verhalten sich wie 1:2:3. Bei der Darstellung der Kurven 
ist von der Möglichkeit Gebrauch gemacht, durch Einführung sogenannter nor- 


nierter Frequenzen den Kur- 
ven allgemeinere Gültigkeit zu 
verleihen. Man setzt das ver- 
änderliche » zur Resonanz- 
frequenz w, ins Verhältnis und 
bezieht damit die Vorgänge 
im Schwingkreis auf w,. Man 
arbeitet nicht mehr mit einer 
absoluten, sondern einer rela- 
tiven Frequenz. Diese wird mit 
n bezeichnet. Man schreibt 


rg 


u} 


Alle mit n durchgeführten 
Rechnungen und alle von 7 
abhängigen Kurven beziehen 
sich nicht auf eine bestimmte 
Resonanzfrequenz, sondern 
gelten ganz allgemein in der 
Umgebung jeder beliebigen 
Resonanzstelle. Die Allgemein- 
gültigkeit kann noch weiter 
erhöht werden, wenn man statt 


der Verlustwiderstände die 
Verlustfaktoren oder Güten 
der Kreise einführt. Nach 


Gl. (63b) und (64) ist A mit 
dem Verlustfaktor und der 
Güte durch die Beziehung 


beziehungsweise 


@L% 


= 
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Bild 74. Resonanzkurve des Stromes in einem Reihen- 
schwingkreis in Abhängigkeit von 7 = ww, für drel 
verschiedene Kreisgüten 


Nocheilung des Stromes 


PERS und Spannung in Phase 


1e 16 18 20n 


Voreilung des Stromes 


Bild 76. Verlauf der Phase zwischen Spannung und 
Strom in einem Reihenschwingkreis In Abhängigkeit 
von 7 = a/wa, für droi verschiedene Kreisgüten 
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verknüpft. Um 7 und d einführen zu können, wird Gleichung (69) folgendermaßen 
umgeformt; 


Aus Ve— U —— 
wird 
N U RU, 1 ” I, 
”> Bee T\ TR, .ob(, a _, oz 
= Be 
Brief) Hl el 
Dies läßt sich umformen in 
; 1 I, I 
% — ——————  — — N (73) 
= 1 1 wL 1 R 1 
nn 
sl, ( S - ul in 
Der Efiektivwert des Stromes gehorcht hiernach dem Gesetz 
ee — (74) 
1+ | - 
ln, ) 
und die Phase p zwischen Spannung und Strom der Beziehung 
tanp-0(n-—.) (75) 


Nach den beiden letzten Gleichungen sind die in Bild 74 und 75 dargestellten 
Kurven berechnet. Es liegt ihnen eine Güte von Q = 10, 5 und 3,33 zugrunde. 
Man erkennt, wie mit Zunahme der Verluste der Resonanzstrom immer kleiner 
und gleichzeitig das Kurvenmaximum immer flacher wird. Aus der scharfen, 
hohen Resonanzspitze im Fall Q = 10 wird ein breiter, niedriger Höcker bei 
Q = 3,33. In bezug auf die Phasenkurve bedingen die Verluste eine Abnahme 
der Steilheit im Nulldurohgang. 


Der Ausdruck 7 u. Se. 


7 © w 
Er erlaubt, die Formeln Gl. (73) bis (75) weiter zu vereinfachen und zu schreiben 


I 
= Iris beziehungsweise I m beziehungsweise tanp=Qv (76) 


d) Spannungsverlauf an C, Lund R 


Wenn in den bisherigen Betrachtungen die Klemmenspannung des Schwing- 
kreises als konstant vorausgesetzt wurde, so besagt das nicht, daß damit auch die 
Teilspannungen des Kreises konstant sind. Es ist im Gegenteil so, daß die Teil- 
spannungen Uc am Kondensator, U, an der Spule und auch Ux am Verlust- 
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widerstand ganz ähnliche Resonanzkurven beschreiben wie der Strom. Formel- 
mäßig sind die Teilspannungen durch die Beziehungen 


1 
UR=uLlI lc=Z! und UrR=RI (77) 
festgelegt. Die Spannungen an Z und C hängen in doppelter Weise von der Fre- 
quenz ab. Einmal ändern sie sich mit der Größe des induktiven beziehungsweise 
kapazitiven Widerstandes, zum anderen machen sie den Frequenzgang des 
Stromes mit, beschreiben also, wenn der Strom seine Resonanzkurve durchläuft, 
ebenfalls eine Resonanzkurve. Im Resonanzfall sind die Spannungen an Zund C, 
1 
daw,L= Er ist, entgegengesetzt gleich groß, und zwar von der Größe 
wo 
Orr = Io = LI, 


Da der Resonanzstrom I, = Z ist, ergibt sich für die Resonanzspannungen 
wL 
U ro = Vers = — U 
woL/R stellt die Güte Q des Schwingkreises dar. Daher läßt sich schreiben 
U = Üey = QU (73) 


Lres 


Die einfache Formel besagt, daßin der Resonanz die Teilspannungen an L und C 
um die Güte größer als die konstante Klemmenspannung sind. Die Güte Q ist 


damit ein direktes Maß für die Überhöhung der Spannungen an den Blindwider-. 


ständen. Aus diesem Grunde bezeichnet man den Ausdruck Q = ,Z/R = 1/d 
auch wohl als die Resonanzüberhöhung und gibt ihm das Zeichen o. Da @Q in ver- 
lustarmen Kreisen Werte zwischen 100 und 500 annehmen kann, können sich an 
den Blindwiderständen trotz kleiner Klemmenspannung gefährlich hohe Resonanz- 
spannungen ausbilden. Diese Art der Resonanz, bei der die Spannungen an den 
Blindwiderständen entgegengesetzt gleich sind und sich nach außen hin aufheben. 
bennt man Spannungsresonanz. 

Die durch Gl. (78) festgelegten Resonanzspannungen sind strenggenommen nicht 
die größten an Z und C auftretenden Spannungen. Da U, = wLI nicht nur mit 
dem Strom steigt und fällt, sondern wegen des w.L-Gliedes eine mit der Frequenz 
ansteigende Tendenz hat, ergibt sich, daß die genaue Maximalstelle von U, ein 
klein wenig höher als w, liegt. Das gilt vor allem dann, wenn der Kreis größere 
Verluste aufweist, also der Strom jenseits der Resonanz langsamer fällt, als das 
wL-Glied ansteigt. Die genaue Theorie liefert für die Frequenz ®ymax» bei der 
U,ein Maximum wird, den Wert 


OL,max I (1 + (2)) (79) 


Ähnlich liegt die Maximastelle der Ug-Spannung theoretisch etwas niedriger als 
@,, da mit von w, aus abnehmender Frequenz das Glied 1/wC ansteigt und in 
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einem gewissen sehr kleinen Bereich den Abfall des Stromes vor der Resonanz- 
stelle ausgleicht oder überkompensiert. Die Theorie liefert 


dı 
Ogmax 7 Wo (1 — (5) ) (80) 
Die Abweichungen von w, sind gewöhnlich sehr klein. Bei einer Güte von 10 oder 
einem Verlustfaktor von 10% sind sie nur 0,25%. Daher kann die Resonanz- 
spannung im allgemeinen auch einfach als Maximalspannung angesehen werden. 

In Bild 76 ist der grundsätzliche Gesamtverlauf der Teilspannungen dargestellt. 


Bild 76. Verlauf der Teilspannungen 
im Reihenschwingkrels bei 
konstanter Klemmenspannung U 


\ 
Ucres:ULres:QU 


-— 


Bei der Frequenz f = 0 oder 7 = 0 liegt die ganze Klemmenspannung am Kon- 
densator, weil sein Widerstand hier unendlich ist. Da theoretisch kein Strom 
fließt — der Isolationswiderstand steckt ja im Längswiderstand R -, sind die Span- 
nungen an Z und R Null. Für {> co oder 7 — oo übernimmt die Spule die Ge- 
samtspannung, da hier  L gegen Unendlich strebt. In der Resonanz liegt U an A, 
während sich über Z und CO die großen, sich gegenseitig aufhebenden Resonanz- 
spannungen QU ausbilden. Die eigentlichen Maximastellen von U, und Uo 
liegen etwas neben der Resonanzstelle f, beziehungsweise 7 = 1. Die Abwei- 
chungen sind in Wirklichkeit kleiner als gezeichnet. Sofern R im ganzen Fre- 
quenzbereich als konstant angesehen werden kann, ist der Spannungsverlauf an 
ihm ein genaues Abbild der Stromresonanzkurve. 


[27 


e) Bandbreite des Schwingkreises 


Formt man GI. (74) so um, daß links der Ausdruck //I,, also das Verhältnis des 
jeweiligen Stromes zu seinem Maximalwert steht und trägt man dies für die ver- 
schiedenen Gütezahlen grafisch auf, so erhält man, wie Bild 77 veranschaulicht, 
‚eine Schar von Resonanzkurven, die alle das gleiche Maximum 1 haben. Im 
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Gegensatz zu Bild 74 liegt hier die Kurve für die höchste Güte unter den Kurven 
für kleinere Gütewerte. Sie ist sehr schmal und spitz. Je größer die Verluste wer- 
den, desto breiter werden die Resonanzkurven, desto unausgeprägter wird die 
eigentliche Resonanz. 

Ein Schwingkreis weist damit „Siebeigenschaften“ auf. Er „filtert“, das heißt 
hebt aus einem breiten Frequenzgemisch ein um so schmaleres Frequenzband 
hervor, je verlustarmer er ist. Zur Kennzeichnung dieser Übertragungseigenschaft 
hat man den Begriff der Bandbreite der Resonanzkurve eingeführt. Ähnlich den 
Grenzfrequenzen eines Verstärkers hat man die Übertragungsbreite eines Reso- 
nanzkreises durch den Abstand derjenigen Frequenzen festgelegt, bei denen die 


Resonanzkurve von ihrem Maximalwert aus auf den /2. Teil dieses Wertes sinkt. 

In Bild 77 ist in der Höhe - = 75 = 0,707 eine Gerade gezeichnet. Wo sie die 
r } 

Resonanzkurven schneidet, liegen die jeweiligen Grenzfrequenzen. Der Bereich 

zwischen den Schnittpunkten auf dem ansteigenden und abfallenden Kurvenast 


kennzeichnet den Übertragungsbereich. Seine Breite soll jetzt berechnet werden. 


er 1 


& 1 °0%n- 4? 


0,90 0,92 0,94 0,96 0,98 10 102 1.05 106 103 Lon=- = 


Bild 77. Resonanzkurven ///, und Bandbreiten von Reihenschwingkreisen verschiedener Güte 


Man erhält einen formelmäßigen Ausdruck für die Bandbreite B, wenn man die 
allgemeine Stromfunktion Gl. (74) auf die Form 


I 1 
7.3 Tı: 
web) 
V +@|n 7 
: I 1 : 
bringt und untersucht, bei welchen 7-Werten — = —— oder, was das gleiche 


Ta, 


wu » 
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ist, der Ausdruck unter der Wurzel gleich 2 wird. Bezeichnet man die Grenzwerte 
mit n,, lautet die Grenzbedingung 


oder 


oder 
1 
ım-—.)= Se |! 


Das Pluszeichen gehört zur oberen Grenzfrequenz n,., denn n, ist hier größer als 
1, und nur dafür wird der Klammerausdruck positiv. Entsprechend gehört das 
Minuszeichen zur unteren Grenzfrequenz n,,, für die der Klammerausdruck ne- 
gativ wird. 
Man erhält demnach 
1 ; ; 1 
eo = +d beziehungsweise n,— — 


190 gu 7 


ee 
vu ” 


Die Auflösung dieser Gleichungen nach n, führt auf quadratische Gleichungen 
von der Form 
0 —1= dn,, beziehungsweise Nu 1=-dmu 


Ihre Lösungen lauten 


ar HH) beziehungsweise 7, = 54 al a Er Pr 


Die Lösungen mit Minuszeichen vor der Wurzel sind technisch nicht brauchbar, 
da sie negative n-Werte liefern. Laut Definition stellt die Differenz 740 — "pu 
die gesuchte Bandbreite, allerdings noch in relativen Frequenzen ausgedrückt, 
dar. Bei der Differenzbildung fallen die Wurzelausdrücke heraus, und es bleibt 


Az -|-7)-4 


Für die praktische Anwendung benötigt man die absoluten Frequenzen },. und 
fou- Führt man diese ein, ergibt sich 


be, un 
en 
oder B=fgo-Igzu= dh = I (82) 


Q 


Diese einfache, aber wichtige Beziehung besagt, daß die Bandbreite eines Schwing- 
kreises streng proportional dem Verlustfaktor und der Resonanzfrequenz ist. Der 
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Verlustfaktor und die Güte sind damit nicht nur zur Charakterisierung der Über- 
spannungen an den Blindwiderständen, sondern auch zur Ermittlung des Über- 
tragungsbereiches hervorragend gut geeignet. Wegen ihrer die Bandbreite, das 
heißt die Schärfe der Resonanzspitze, beschreibenden Eigenschaft wird die 
Güte Q auch die Resonanzschärfe des Kreises genannt und in dieser Eigenschaft 
mit go bezeichnet. Das übertragene Band liegt annähernd symmetrisch zur Re- 
sonanzfrequenz. 

‚ Ist die Generatorfrequenz f, konstant, dagegen die Kapazität C veränderlich, 
beschreibt demnach der Strom nicht in Abhängigkeit von der Frequenz, sondern 
in Abhängigkeit von der Kapazität eine Resonanzkurve, so läßt sich auch für O 
ein Bereich AC angeben, innerhalb dessen der Strom von seinem Maximalwert 7, 


auf 3 fällt. Bei der Ableitung dieses Kapazitätsbereiches geht man am 


u 


besten von Gl. (71) aus, die man zunächst folgendermaßen umformt: 


= = Er a a a nn 
Verla) Vırmls-) VHR)le- ar) 


Wird der Kreis mit der festen Frequenz f, erregt, kann man schreiben 


I 1 1 


ae eo 


Bezeichnet man jetzt die Kapazität, bei der der Kreis auf f, abgestimmt ist, mit 


1 R 5 
En FE für den Ausdruck SP LO in der Klammer schreiben FACH 77) = 
_ ru 0 


—= —-, Damit wird 


LC C 


er 


1 
7 E 
reg 


Die Grenzen, innerhalb deren sich die Kapazität ändern muß, damit der Strom 


um den Faktor = kleiner als sein Maximalwert wird, sollen wieder mit dem 
2 
Index g gekennzeichnet werden. An der Grenze muß gelten 


I 1 1 


a eo 


oder 5 
O5 \ 

2=]1 Si 

+@{1- 2: 
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Daraus folgt zunächst 


1-0 =- 49-44 


und dann 

0,,A-d)=0, beziehungsweise C.,(l+d)=C, 
oder schließlich 
Co 


1-rd 


c h ® 
Ga 2 beziehungsweise C,3 = 


Die Differenz der beiden Grenzkapazitäten kennzeichnet den für die Stromüber- 
tragung maßgebenden Variationsbereich AC der Kapazitäten. Er hat die Größe 


nn _ & _ % _U+HRn-(M-dC, _ 2460 
u =ön- n=T_g Bee Tg: 


Dafür kann man, wenn bei kleinen Verlusten d® £ list, mit guter Näherung 
schreiben 


4Cz2dC, = u (83) 


f) Spannungsverhältnisse am Schwingkreis bei konstanter Stromaufnahme 


Der Fall konstanter Stromaufnahme tritt ein, wenn der Reihenschwingkreis von 
einem sehr hochohmigen Generator gespeist wird, also beispielsweise im Anoden- 
kreis einer Pentode liegt. Praktische Beispiele hierfür sind die „9-kHz-Sperre“ 
im Anodenkreis der Endröhre eines Empfängers und mit einiger Annäherung der 
zur Unterdrückung der ZF oder starker Sender dienende „Saugkreis‘“ an der An- 
tennenspule eines Empfängers. 

Die Spannungsverhältnisse an so 
einem Schwingkreis sind leicht zu 
übersehen. In Bild 78 sind sie in 
ihrem grundsätzlichen Verlauf in 
Abhängigkeit von f dargestellt. 
Infolge der Konstanz des Stromes 
machen die einzelnen Spannungen 
einfach den Frequenzgang der zu- 
gehörigen Widerstände mit: Die 
Spannung an der Induktivität 
gehorcht dem Gesetz U; = wLI, 
steigt also linear mit der Fre- 
quenz an, die am Kondensator 
fallt mit zunehmender Frequenz 
I 


aQ" 


R; (sehr groß) 


i Reihen- 
nach der Funktion U, = Bild 78. Verlauf der Tellspannungen am 


schwingkrels bei konstanter Stromaufnahme 
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Sofern der Verlustwiderstand ZA in dem ganzen Bereich als konstant angesehen 
werden kann, ist die Spannung an ihm unveränderlich. Eine Art umgekehrter 
Resonanzkurve beschreibt lediglich die Gesamtspannung U, am Kreis. Sie 
macht nach dem Gesetz U, = ZI den Widerstandsverlauf des Schwingkreises 
mit. Bei tiefen und hohen Frequenzen ist sie hoch, da der Kreis dort einen 
hohen kapazitiven beziehungsweise induktiven Widerstand hat. Bei der Reso- 
nanzfrequenz bricht die Kreisspannung auf den Minimalwert Umin = RI zu- 
sammen. Umin ist um so niedriger, je kleiner die Verluste sind. Ein abgestimmt 
ertegter, hochohmig gespeister Reihenschwingkreis schließt also durch seinen 
kleinen Resonanzwiderstand alles, was parallel zu ihm liegt, kurz. Darauf beruht 
die Wirkung des obengenannten Saugkreises und der 9-kHz-Sperre. 


Beispiel 16 


Es sei ein Reihenschwingkreis mit C = 555 pF, L=02mH, R=6Q0 und U = kon- 
stant — 6 V gegeben. Zu bestimmen sind die Resonanzfrequenz, der Resonanzstrom, 
die Resonanzspannung über C', der Verlustfaktor sowie die Bandbreite. Diese soll durch 
zusätzliche Bedämpfung mittels eines kleinen Reihenwiderstandes R. auf den Wert 


6500 Hz gebracht werden. Wie groß ist R, zu wählen? 


Lösung: 
1 1 e F ; 
WS ——= — —————3.10%571 beziehungsweise /, = 477kHz 
LC Y0,2-10°°H.655-10°®TF = 
U 6V 
a > 


U gree = Orr = on LI, = 3:10°571.0,2-10°°H-1A— 600V und das bi U=6VI 


ade ae A rs 


em @,L 3-10°8°1.0,2.10°°H 


B= f„d = 477000 Hz 0,01 = 4770 Hz 


Damit sich eine Bandbreite von 6500 Hz einstellt, muß der Verlustfaktor d auf den 


Wert 
B 650042  ..., 
er Fe — 8 10 
re 


2 


versoblechtert werden. Das bedeutet, daß 


R=R+R,=dw,b= 1,36 -10-3-10°82.0,2-10°H = 816Q 


oder R, = 8,16 — 6 = 2,16 Q werden muß. 


0.r 


mm 
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Beispiel 17 


Es soll die Bandbreite der in Bild 79 gezeichneten Schaltung unter der Voraussetzung 
eines niederolhmigen Generators ermittelt werden, Wie groß ist die Gitterwechselspan- 
nung, wenn an den Klemmen a-b eine Spannung von U = 100 mV liegt? Es sei 


o,L=1000, d,= 0,0 


l 
wC 


=10000, d,= 0,005 


fo=2000Hz und R=05MN 


Bild 79. Schaltung zu Beispiel 17 


Der Schwingkreis ohne die Zusatzbedämpfung durch R, hat einen Verlustfaktor von 
d=d,+do= 0,045 und eine Bandbreite von B= /,d = 20000 Hz - 0,045 = 900 Hz. 


Der Widerstand R, verschlechtert gewissermaßen den Verlustwiderstand R,c des 
Kondensators. Nach Gl. (60) ist 


1 1000 
ne — == — L 
v0, 0.005 2000000 = 0,2MQ 


Die Parallelschaltung von R,o und R, ergibt 


R,oR, _ 0,2MQ-0,5MQ 
ee ee MO 
Fa RshR, 0,110 i 


oder einen Verlustfaktor von 


1 10000 
= 


OR, 1430000 en 


Damit wird die Gesamtdämpfung d’ = d, + dy = 0,047. Infolgedessen verbreitert 
sich die Bandbreite von B = 900 Hz auf B’ = 940 Hz. 


In bezug auf die Gitterwechselspannung U, ergibt sich 


Aufgabe 25 


Für Fernsehzwecke wird ein Resonanzkreis mit einer Bandbreite von 4 MHz benötigt. 


Wie hoch ist der Träger zu wählen, wonn mit einem Verlustfaktor von d = 0,04 ge- 
rechnet werden muß. (Antwort: /, = 100 MHz £ A = 3m.) 


Aufgabe 26 


Ein Schwingkreis, bestehend aus einer Induktivität Z = 200 uH und einer mittleren 
Kapazität von CO, = 500 pF, nahm einen Resonanzstrom von I, =1,0A nuf. Bei 
einer Kapazitätsänderung von +10 pF ging der Strom auf 0,71 A zurück. Zu be- 
rechnen sind dio Güte, die Bandbreite, der wirksame Verlustwiderstand und die Reso- 
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nanzspannung an L. (Antwort: Q = 50, /, = 5,04 10° Hz, B= 10080 Hz, R= 12,6% 
und U, = 630 Y.) 


Aufgabe 27 
L 
Ein Schwingkreis für /, = 10°Hz soll einen Kennwiderstand von Z, = 2 =12560 


erhalten. Wie groß sind L und C zu wählen? Wie groß darf der Verlustfaktor des 
Kondensators höchstens sein, wenn die Spule eine Güte von Q, = 300 hat und die 
Bandbreite nicht größer als 10000 Hz werden soll? (Antwort: Z = 200 «H,C = 127 pF, 
da = 6,67 - 10°°.) 


5. Der Parallelschwingkreis 


In der Nachrichtentechnik wird hauptsächlich der Parallelschwingkreis ange- 
wendet. Er setzt, wie noch näher gezeigt wird, einen sehr hochohmigen Generator 
voraus, wenn er gute Resonanzeigenschaften aufweisen soll. Diese Bedingung 
kann im allgemeinen bei Verwendung von Pentoden, die einen Innenwiderstand 
von 1 --- 2 MQ2 haben, als erfüllt angesehen werden. 

Der schaltungsmäßige Aufbau eines Parallelschwingkreises mit Verlusten wird 
am exaktesten nach Bild 80a wiedergegeben. Der Verlustwiderstand des Kon- 
densators ist parallel zur Kapazität und der der Spule in Reihe mit der Induk- 
tivität eingetragen. Die Darstellung der Strom- 
Spannungsverhältnisse dieser Schaltung führt auf 
sehr unübersichtliche Formeln. Man vereinfacht 
deshalb oft die Schwingkreisschaltung so, wie es 
Bild 80b angibt. Da die Verluste des Kondensators 
in den meisten Fällen klein gegenüber denen der 
Spule sind, werden sie entweder ganz vernachläs- 
sigt oder durch einen Zuschlag zum Verlustfaktor a 

der Spule berücksichtigt. Rechnungsmäßig noch Y=I 

einfacher ist die Schaltung 80c. In ihr ist der 

Reihenwiderstand der Spule in einen Parallel- N 
widerstand transformiert und mit dem Verlust- 


widerstand des Kondensators zu RK» zusammen- c 
gefaßt. Dieser Aufbau gestattet, die ganze Rech- & 
nung mit Leitwerten durchzuführen. Er liefert b 

Ergebnisse, die denen des Reihenschwingkreises 

vollkommen analog sind. Es vertauschen sich in 9=I=konstant 


den Formeln lediglich die Ströme und Spannun- 
gen, das heißt, was dort für den Strom gilt, gilt 
hier für die Spannung und umgekehrt. Bei kleinen 


Verlusten liefern alle drei Schaltungen von Bild 80 c 
praktisch die gleichen Resultate. Im folgenden Ee 
soll zunächst die Schaltung 80c näher untersucht Der Parallelschwingkreis und 


werden, seine Ersatzschaltungen 
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a) Resonanzkurve der Sohwingkreisspannung 


Während beim Reihenschwingkreis konstante Klemmenspannung vorausgesetzt 
wurde, wird beim Parallelschwingkreis angenommen, daß der Strom /, der in die 
Schaltung hineinfließt, unabhängig vom Scheinwiderstand des Schwingkreises 


konstant ist, daß also ein schr hochohmiger Generator vorliegt. Für diesen Fall 
kann angesetzt werden 


$—I= konstant = JU 


Da I) auf Grund der Schaltung und des Leitwertdiagramms von Bild 81 die 
Größe 


9-7, +ilee-,7) (84) 


hat, ergibt sich für die Spannung an den Widerständen 


Be (85) 
ge 
R, , \ 27) 
mit dem Betrag 
I 
EN (86) 
1 [ er + [ oC- ens Bild 81. Leitwertsdingramm 
\Rp) h @ L) des Parallelachwingkreises 


Für den Fall, daß der kapazitive Leitwert gleich dem induktiven wird, also für 
die gleiche Resonanzbedingung 


1 
oL 


u0= 


wie beim Reihenschwingkreis, wird die Spannung U rein reell und außerdem 
maximal groß. Ihr Höchstwert beträgt 


U,=IR, (87) 


Die Resonanzspannung ist demnach um so größer, je größer R ist, das heißt, je 
kleiner die Verluste sind, denn kleine Verluste bedingen einen hohen Parallel- 
widerstand. Die Spannung beschreibt im übrigen eine ähnliche Resonanzkurve wie 
der Strom im Reihenschwingkreis. Für f =0 beziehungsweise — oo wird die 
Spannung 0, da im ersten Fall die Induktivität, im zweiten die Kapazität die 
Schaltung kurzschließt. Bei der Resonanzfrequenz w, fließt der gesamte Gene- 
ratorstrom I in den Widerstand R,, an dem er die hohe Resonanzspannung 
U, = RzI hervorruft. Kapazität und Induktivität nehmen in diesem Fall keinen 
Strom aus dem Generator auf, Sie tauschen sich ihre Energie untereinander aus. 
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Für w, ist ihr gemeinsamer Leitwert 0 und somit ihr Widerstand unendlich groß. 
Bild 82 zeigt einen Ausschnitt aus der Resonanzkurve der Klemmenspannung. 


Ihrer Berechnung liegen die in der daneben gezeichneten Schaltung angegebenen 
Schaltelemente zugrunde. 


200 


300 +00 500 600 05T w 


Bild 82. Verlauf der Klemmenspannung eines Parallelschwingkreises 
in Abhängigkeit von der Frequenz 


b) Schwingkreisströme 


Wenn in der Resonanz auch der gesamte Generatorstrtom nur über den Wider- 
stand Rp» und nicht über Z und C fließt, so besagt das nicht, daß jetztin Z und C 
keine Ströme fließen. Im Gegenteil, im Resonanzfall fluten in den Blindwider- 
ständen recht erhebliche Ströme hin und her. Die Ströme sind so groß, daß am 
Widerstand 1/w,C beziehungsweise w,L die hohe Resonanzspannung U, auf- 
gebaut wird. Daß von außen den Blindwiderständen kein Strom zufließt, be- 
deutet lediglich, daß wegen der Verlustlosigkeit von Z und C in den Blindwider- 
ständen keine Wirkenergie verbraucht wird und daher von außen kein Strom nach- 
geliefert werden muß. Die hohen, in L und C hin und her pulsierenden Ströme 
stammen von dem periodischen Wechsel zwischen magnetischer und elektrischer 
Energie. Dieser Takt wird im Resonanzfell nicht von außen gestört. In der Reso- 
nanz muß gelten 
; RI 

=ulU, =wO0Rhl=—— (88) 


wL 


Ic .„=Iı 


rc3 read 


DL 


Pr 


Beachtet man, daß 


- den Verlustfaktor, und zwar, weil R„ die Verluste 
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von Spule und Kondensator verkörpert, den Verlustfaktor d = dj + do des Ge- 
samtkreises darstellt, kann man auch schreiben 


1 
lg 7 2% (88 
Es zeigt sich auch hier, daß der Verlustfaktor oder sein reziproker Wert, die Kreis- 
güte, dio Resonanzeigenschaften des Kreises eindeutig beschreibt. Im Reso- 
nanzfall sind Spulen- und Kondensatorstrom um die Gütezahl größer als die Ein- 
strömung I an den Klemmen des Schwingkreises. 


ce) Die Bandbreite 


Durch eine ganz ähnliche Ableitung wie für den Reihenschwingkreis läßt sich 
zeigen, daß die Kreisgüte auch die Bandbreite des Parallelschwingkreises charak- 
terisiert. Beim Parallelschwingkreis wird unter der Resonanzbreite oder Band- 
breite B der Frequenzbereich verstanden, innerhalb dessen die Spannung am 


Schwingkreis vom Maximalwert U, auf den Wert U,/] 2 sinkt. Die Rechnung 
ergibt 


Bey 203 (90) 
d) Der Kreiswiderstand 


Für den die Verluste kennzeichnenden Widerstand Rp wird beim Parallelschwing- 
kreis im allgemeinen die Bezeichnung Kreiswiderstand und das Zeichen Rx ge- 
wählt. Rn = Rp setzt sich aus zwei Widerständen zusammen: aus dem Verlust- 


widerstand R,. des Kondensators und dem Verlustwiderstand Z,, der Spule. 
Damit lAßt sich Rz einmal in der Form 


Rpc* Rou 
etz ? 91 
Br, (a) 


angeben. Es gibt aber noch andere Schreibweisen für ihn. Mit dem Verlust- 


faktor d = d, + dg beziehungsweise der Güte Q läßt sich nach GI. (632) auch 
schreiben 


Re= = QwL (92) 
. 1 ’L 4 
Führt man statt o,L = ——L= Wer den Kennwiderstand Z, des Kreises 
ein, wird YLC 
/L 
R=Q0V7= 0% (93) 


Oft wünscht man den Kreiswiderstand, der ein Parallelwiderstand zur Induk- 
tivität ist, durch einen mit Lin Reihe liegenden Widerstand R auszudrücken. 
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Das ist zum Beispiel der Fall, wenn man von der Schaltung 805 ausgeht. Nach 
Gl. (57) besteht zwischen dem Parallelwiderstand und dem ihm entsprechenden 
Längswiderstand die Beziehung 


2 
Rr=R,= mE 
Sie läßtsich, da w 2? = . L! = > ist, umformen in 
LC [6} 
L 
Rk= RO (94) 
Man kann damit den Kreiswiderstand in folgenden Formen angeben: 
_aL_ sr BT vun L BL. 95 
au Sa = -QmL=- 09H - 02-5 - eo 


Die Formeln über x stellen wichtige, viel gebrauchte Beziehungen bei der Di- 
mensionierung von Schwingkreisen dar. Soll ein Schwingkreis für eine bestimmte 
Resonanzfreguenz entworfen werden, gibt es ja für das gewünschte w, zunächst 
unendlich viele LC-Kombinationen. Von ihnen kann erst nach Wahl der Größe 


des Resonanzwiderstandes und damit des 5 "Verhältnisses eine einzige in die 


letzte Wahl gezogen werden. Nach Gl. (87) soll der Resonanzwiderstand möglichst 
groß sein, um hohe Resonanzspannungen und -ströme zu erzeugen. Hohe \Verte 
für Rx erreicht man nach Gl. (94) dadurch, daß man 7 möglichst groß und C 
möglichst klein wählt. Der beliebigen Vergrößerung von Z beziehungsweise Ver- 
kleinerung von C wird durch zwei Umstände eine Grenze gesetzt: 1. Je größer L 
wird, desto größer wird auch der Verlustwiderstand R. Da das nicht propor- 
tional erfolgt, gibt es für jeden Spulentyp einen optimalen Wert von L. 2. Die 
Kapazität C' darf nicht unter einen bestimmten Wert herabsinken, weil sonst 
unvermeidliche, nicht definierbare und daher unkontrollierbare Nebenkapazi- 
täten (Schalt- und Röhrenkapazitäten) zu stark die Gesamtkapazität und damit 
die Resonanzfrequenz beeinflussen (Beispiel 19). Unter Umständen ist ein zu 
großer Kreiswiderstand auch deshalb nicht brauchbar, weil er eine zu schmale 
Resonanzkurve liefert oder weil die übrige Schaltung (Generator oder Ver- 
braucher) sehr niederohmig ist und dadurch den Kreis stark bedämpft. 


e) Resonanzverhältnisse der Schaltung nach Bild 80b 


Die Schaltung nach Bild 80c mit einem Parallelwiderstand als Verlustwiderstand 
liefert bei geringen Verlusten praktisch ausreichend genaue Werte. Dennoch wird 
sie den wirklichen Verhältnissen nicht ganz gerecht. So steht zum Beispiel fest, 
daß die obige Auslegung, der Strom I fließe im Resonanzfall nur durch den 
Widerstand R,, Spule und Kondensator würden keinen Strom aus dem Genera- 
tor aufnehmen, nicht einwandfrei ist, da in Wirklichkeit ein Parallelwiderstand 
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zu L gar nicht existiert, sondern der Verlustwiderstand in der Hauptsache mit 
der Induktivität in Reihe innerhalb der Spule liegt. Daher fließt im Resonanzfall 
der Verluststrom auch mit über die Induktivität. Die Schaltung nach Bild 805 
gibt die Verhältnisse wesentlich besser wieder. Sie liefert aber mathematisch 
nicht ganz so einfache Beziehungen und wird deshalb bei der ersten, rohen Di- 
mensionierung von Schwingkreisen kaum angewendet. Im folgenden sollen kurz 
die wichtigsten Abweichungen von den obenabgeleiteten Gesetzmäßigkeiten 
herausgestellt werden. Dabei wird jedoch immer noch der Generator als sehr 


hochohmig beziehungsweise sein Strom I als konstant vorausgesetzt. Nach 


Bild 80b ist der Leitwert 
Y=joc+ Zzjek 


-In0H+ For 


1 
R+joLl 
R i oL 
Sr ar Hile0- Fa) 


Mit diesem 9-Ausdruck erhält man für den Zusammenhang zwischen Strom und 
Spannung 


R - L 
3- Fran til re) ” 


Beachtet man, daß laut Voraussetzung der Strom I konstant ist, ergibt sich für 
die Spannung 


I 
en u uun. wi .__ 97 
u R ae wL er 
R+ap II TO FroD 
mit dem Betrag 
U BE, _____ (98) 


Een ob: 
Vorar) +lee re) 


Die „Resonanzstelle“ w, dieser Spannungsfunktion liegt dort, wo die Blind- 
komponenten sich gegenseitig aufheben, also dort, wo der Scheinwiderstand rein 
reell wird, das heißt Strom und Spannung in Phase sind. Die Frequenz w; ist 
hier nicht mehr identisch mit der Frequenz &.x, für die die Spannung maximal 
groß wird. Je größer die Verluste werden, desto weiter rücken w, und Wmax 2US- 
einander. Die Resonanzbedingung für w, lautet 


wL 
Pe (09) 
oder 
L 
R+o.P= T 
Daraus folgt 
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oder o,.=&]/1-Azoyll- 0,542) (100) 


Die wirkliche Resonanz w, des verlustbehafteten Schwingkreises liegt also etwas 
tiefer als die Resonanz w, des idealen, verlustlosen und des nach Bild 80c verein- 
fachten Schwingkreises. Die Abweichung ist bei kleinen Verlusten sehr gering. 
Für den Kreiswiderstand Rx, den der Kreis bei der Resonanzfrequenz w, hat, 
liefert Gl. (98) die Beziehung 


U_E+ar 
7 R 


w1L? 


RL, = -R+7 


= R+ Re Rx (101) 


Die Resonanzspannung hat in diesem Fall den Wert 
U,= RI RkI=T, (102) 


Die Frequenz wmax, für die dieSchwingkreisspannung ein Maximum: wird, erhält 
man nach den Regeln der Minima-Maximarechnung durch Differentiation von 
GI. (98). Die Lösung lautet 


Omar = V2d?+1- a? (103) 


f) Die Trennschürfe 


Oft wird gefragt, welche Spannung sich am Schwingkreis einstellt, wenn die Fre- 
quenz w in geringem Maße von der Resonanzfrequenz w, abweicht. Als Beispiel 
möge die Trennschärfe eines Rundfunkempfängers genannt werden. Sie ist ein 
Maß dafür, wie gut ein Empfänger benachbarte Sender trennt. Unter der Trenn- 
schärfe 7' eines Rundfunk-Schwingkreises im Lang-, Mittel- und Kurzwellen- 


bereich wird das Verhältnis 7 = = der Resonanzspannung U, zur Spannung 
j) 
U, einer um 9 kHz neben w, liegenden Frequenz verstanden. Für diese und ähn- 


liche Spannungsverhältnisse soll an Hand von Schaltung 80c eine allgemeine 
Formel abgeleitet werden. Aus der Kombination von Gl. (86) und Gl. (87) folgt 
für das Verhältnis der Resonanzspannung U, zur Spannung U einer um Jw 
neben der Resonanz liegenden Frequenz w die Beziehung 


1 \2 1 \2 
ge Ve 
oder 


(104) 
0 Schröder, EL. NACHR.-TECHN, I 
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Dafür kann man, wenn statt Kreisfrequenzen Schwingungszahlen verwendet 
werden, schreiben 


U, 24Af\ R 

He as 
Bei Einführung der Bandbreite ZB = /,/@ erhält man 
=) 14:5) 


r 1+4 (106) 
Speziell für die Trennschärfe geht diese Gleichung über in 
U,  , „[9000 Hz 8 
T=- z)ı+r4l-——| 107 
Us V N um 


Manchmal findet man in der Literatur die Gleichung Gl. (105) etwas anders ge- 
schrieben. Formt man in Gl. (104) den Ausdruck (2 Q/w,)? um in 


4A AL ( L\2 


und führt man dann nach Gl. (52) für den Faktor die Dämpfungskonstante 
ö* ein, ergibt sich 2L 


Tez)yır (5) (108) 


Damit sind die wichtigsten Beziehungen, die zwischen den Strömen, Spannungen 
und Widerständen eines hochohmig gespeisten Parallel- beziehungsweise eines 
niederohmig gespeisten Reihenschwingkreises gelten, hergeleitet. Eine Zusam- 


menstellung der wichtigsten Formeln findet sich im Anschluß an den folgenden 
Abschnitt 6.b). 


Bild 83. Schaltung zu Beispiel 18 


Beispiel 18 


Gegeben sei eine Schaltung nach Bild 83 mit den Werten Z = 10 mH, Güte der Spule 
=125, C=250pF, de= 10°. Der Kreis sei zusätzlich durch den Widerstand 
R = 500 kl) bedämpft. Gesucht sind die Bandbreito und Trennschärfe des Schwing- 
kreises. 
Zunüchst ist 
1 1 6320005! 
a Bm 
' vice yIo-m>H.»0-I0 mE 

oder 

fo = 100,8 kHz 
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Der Kreiswiderstand Rz des eigentlichen Schwingkreises berechnet sich zu 


R wL 632000 8°1.10-.10°°H 
=> 


7 > Z700kN 


Aus der Parallelschaltung von R und R; folgt für den Gesamtdämpfungswiderstand 


RR 700kQ -500kQ 
RT ,ER oO Fo ed 


Damit nimmt der Gesamtverlustfaktor den Wert 


an. Ihm entspricht eine Güte von Q’ — 46,2. Die Bandbreite errechnet sich damit zu 


B’=,@ = 100800 Hz - 2,16 - 10"? = 2175 Hz 


Für die Trennschärfe 7 ergibt sich nach GI. (107) ein Wert von 


Beispiel 19 

Es soll ein Schwingkreis für die Zwischenfrequenz /, = 478 kHz entworfen werden. 
Der Schwingkreis soll so bemessen werden, daß sich die Resonanzfrequenz f, = f 
höchstens um 200 Hz verschiebt, wenn sich durch Änderungen im Aufbau die Schalt- 
kapazitäten um 0,2 pF ändern. Die Güte der Spule sei 300 und der Verlustfaktor des- 
Kondensators 0,5 - 10°°., 

Damit die veränderlichen Schaltkapazitäten keinen merklichen Einfluß auf die Reso- 
nanzlage ausüben, müssen sie klein im Vergleich zur Hauptkapazität sein. An sich 
verursacht eine kleine Änderung AO eine Verschiebung der Resonanzfrequenz von 
dem Wert 


auf den Wert 
1 1 1 


An m ee 
YLic+40) YLC YırAclo 


Nach bekannter Näherungstormel kann man für kleine Werte von AC/C schreiber 


i 1 4C w,4d0 
u )=o- 20 


l 
u +d4Avosm — gg Fi 
2 


oder 


99 
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Für die relative Freguenzünderung folgt daraus 


4doa_4i__140 (109) 


vo Dh ie 
Soll jetzt die Resonanzfrequenz f, = 478000 Hz bei einer Kapazitätsänderung von 


AC = 0,2 pF eine Änderung von höchstens 200 Hz erfahren, muß die Grundkapazität 
nach Gl. (109) einen Wert von mindestens 


ACH, _ 0,2pF 478000 Hz 


0= I. — 
ee} 3.200 Hz 


= 239 pF 
haben. Abgerundet wird für C der in dieser Frequenzlage häufig benutzte Wert von 
250 pF gewählt. Die Induktivität muß dann eine Größe von 


2 E——— Z2P 0. 1 [ . -3 = 

u wo. C 472.478000° 82.250.102 dt Haas 
erhalten. Der Kreiswiderstand nimmt dabei, wenn man den Gesamtverlustfaktor zu 
d=d, + do = 3,33 - 10°? + 0,5 - 10°3 = 3,83 - 103 ansetzt, einen Wert von 


Fa [EZ SEE 


Balz | 0. mr Zen 


an. Der so dimensionierte Schwingkreis hat eine Bandbreite von 
B=1,d=418000 Hz. 3,83.10°°= 1830 Hz 
Aufgabe 28 


Gib die charakteristischen Größen, das heißt Resonanzfrequenz, Kreiswiderstand, 
Verlustfaktor und Bandbreite, für einen Parallelschwingkreis aus Z = 100 mH (Güte 
Q, = 100) und C=0,4 uF (Papierkondensator mit d, = 0,01) an. Berechne die 
Resonanzfrequenz 1) nach der Formel für w, und 2) nach der Formel für w,. (Antwort: 
fo = 195 Hz /„, Rx = 25kQ0, Bss 16 Hz.) 


Aujgabe 29 


Welche maximale Spannung tritt an einem Schwingkreis auf, der aus einer Spule mit 
Z=40uH und R,—= 1,80 und einem Kondensator von der Kapazität C = 160 pF 
mit. do = 0,001 besteht, wenn die Einströmung I = 1,5 mA ist? (Antwort: U,=3 163 V 
bei w, = 12,5 10°! und R, = 109 KQ.) 


Aufgabe 30 
Es soll ein Parallelschwingkreis für einen Kreiswiderstand von 700k{2 bei 500 kHz 


und einer zu erwartenden Kreisgüte von 250 hinsichtlich seiner Induktivität und 
Kapazität dimensioniert werden. (Antwort; C = 114 pF, Z = 0,89 mH.) 


Aufgabe 31 


Mit einem Drehkondensator von 40-..480. pF soll oin variabler Schwingkreis für 
500 --- 1500 kHz gebaut werden. \Velche Grundkapazität C\, ist dem Drehkondensator 
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parallelzuschalten? Welche Induktivität muß die Spule haben? Welchen Kreiswider- 
stand und welche Bandbreite hat der Schwingkreis in seinen beiden Grenzlagen, wenn 
die Spulengüte zu Q, = 300 und der Verlustfaktor der Kondensatoren zu d; = 0,0005 
angenommen wird? (Antwort: (,=1l5pF, L=2054uH, Rz; = 168,5 --- 505 kQ), 
B = 1915 --- 5740 Hz.) 


6. Einfluß des Generatorinnenwiderstandes 
auf die Resonanzeigenschaften 


Bei der Berechnung der Resonanzeigenschaften ist bislang die Voraussetzung ge- 
macht worden, daß der Innenwiderstand R; der Stromquelle im Fall des Reihen- 
schwingkreises verschwindend klein und im Fall der Parallelschaltung sehr groß 
ist. Nur unter dieser Bedingung kann die Klemmenspannung am Eingang in 
die Reihenschaltung beziehungsweise die Einströmung in die Parallelschaltung 
als konstant angesehen werden. Und nur unter dieser Bedingung gelten die ab- 
geleiteten Formeln über die Spannungen, Ströme, Resonanzkurven und Band- 
breiten. 


Bild 84. Einfluß des Generator- 
Innenwiderstandes auf die Höhe 
und Breite der Resonanzkurve 


Ist die Voraussetzung nicht erfüllt, ist folgendes qualitativ leicht einzusehen: 
Wenn im Fall der Reihenschaltung der Schwingkreisstrom in der Resonanz auf 
seinen hohen Resonanzwert ansteigen will, kann das nur geschehen, wenn dabei 
die Eingangsspannung konstantbleibt. Konstante Eingangsspannung setzt einen 
verschwindend kleinen Generatorwiderstand voraus. Ist das nicht der Fall, 
bricht die Klemmenspannung wegen des inneren Spannungsverlustes zusammen, 
und zwar gerade und besonders dann, wenn der große Resonanzstrom entnommen 
wird. Das hat, wie es Bild 84 andeutet, zur Folge, daß die Resonanzkurve dort 
am stärksten heruntergedrückt wird, wo der größte Strom fließt. In der Nach- 
barschaft der Resonanz sind die entnommenen Ströme kleiner und damit die 
inneren Spannungsverluste des Generators geringer als in der Resonanz. Deshalb 
gehen hier Klemmenspannung und abgegebener Strom nicht so stark zurück. Im 
ganzen gesehen zeigt es sich, daß ein nicht vernachlässigbarer Generatorwider- 


134 


I, Resonanzkreise 


stand die Resonanzkurve verflacht und verbreitert. Er wirkt genauso wie ein 
Verlustwiderstand. 

Ähnlich liegen die Verhältnisse beim Parallelresonanzkreis. Ist die Einströmung 7 
konstant, was stets der Fall ist, wenn R;,> R, ist, so ruft der Strom am Schwing- 
kreiswiderstand, wenn dieser mit steigender Frequenz von 0 aus aufseinen großen 
Resonanzwert Rx ansteigt und dann wieder nach O abfällt, eine schmale, steile 
Resonanzkurve der Spannung hervor. Je kleiner dagegen R; ist, desto konstanter 
bleibt die Spannung am Schwingkreis, desto stärker wird die Resonanzkurve 
‚eingeglättet, bis sich bei R; = 0 die Klemmenspannung überhaupt nicht mehr 
ändert, sondern absolut konstantbleibt. 

Man sagt, ein ungünstiger Generatorwiderstand bedämpft den Schwingkreis zu- 
‚sätzlich zu den Eigenverlusten. Er verbreitert und verflacht die Resonanzkurve, 


-Quantitativ kann man den Einfluß des Generatorwiderstandes folgendermaßen 
erfassen: 


a) Reihenschwingkreis 


Damit die bisher abgeleiteten Formeln und Gesetze ihre Gültigkeit beibehalten, 
muß die Schaltung von Bild 85a mit inkonstanter Klemmenspannung U, durch 
Herübernahme von AR; in die Schwingkreisschaltung in die Schaltung 855 mit 
konstanter Klemmenspannung U, verwandelt werden. U, ist hier gleich der 
EMK oder Leerlaufspannung U, des Generators. Auf die neue Schaltung lassen 


Bild 85. Zur rechnerischen Erfassung des 
Einflusses des Generatorwiderstandes 4 
auf die Resonanzeigenschaften eines 
Reihenschwingkreises 


R; L 


| 1 
& U I % -U konstant 


sich die alten Formeln anwenden und so die Resonanzeigenschaften der Gesamt- 
schaltung ableiten. Die Resonanzlage, die nur von L und C abhängt, wird nicht 
verschoben. Dagegen erhöht sich der Verlustwiderstand von Rauf R + R;. Die 
Folge ist, daß die Güte Q’ beziehungsweise der Verlustfaktor d’ schlechter wird 


und die Ströme und Spannungen im Resonanzpunkt nicht die alten hohen 
Werte annehmen. Entsprechend GI. (63) ist anzusetzen 


a 2tIRh_ E58 
@.L wL WL 


Setzt man zur Abkürzung 


i 
Ss d, (Reihenschwingkreis) (110) 
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kann man für den Verlustfaktor d’ der Gesamtschaltung schreiben 


+ 
d=d+d,= eur (Reihenschwingkreis) (111) 
Ihm entspricht eine Güte von 
1 
1=7 
Damit wird 
B=fhd=hlYl (112) 
und 
Y U} 
ke Re (113) 
und 
07, res Dora =U,Q (114) 


b) Parallelschwingkreis 


Der Generator wird am besten in Form einer Stromersatzquelle dargestellt, 
weil sie mit konstantem Strom (Urstrom) arbeitet. Aus Bild 86a entnimmt 
man, daß, wenn der Generatorwiderstand R; nicht sehr groß gegenüber dem 
Scheinwiderstand des Schwingkreises ist, der Klemmenstrom / bei a-b nicht kon- 


Ik I» konstant 


Bild 86. Zur rechnerischen Erfassung des 

Einflusses des Generatorwiderstandes auf 

die Besonnanzeigenschaften eines Paronllel- 
schwingkreises 


I=Iy=konstant 
la 
R; L c I) 


stant sein kann. Denn je nach dem Verhältnis Z/R; fließt vorher über R,; ein 
gewisser Teil des konstanten Generatorstromes /; ab. Der vorher abzweigende 
Strom ist besonders stark, wenn Z auf den hohen Resonanzwert Rx ansteigt. 
Die Folge des verminderten Stromzuflusses durch Rx ist, daß sich an ihm nur 
eine entsprechend kleinere Spannung ausbildet. Die Inkonstanz des bei a-b zu- 
fließenden Stromes bedingt, daß die bisherigen Formeln über den Parallel- 
schwingkreis ihre Gültigkeit verlieren. Man schafft für die Rechnung wieder ein- 
wandfreie Verhältnisse, wenn man die Klemmen a-5 um einen Schritt weiter 
nach links verschiebt (Bild 865). Dann ist auf jeden Fall die Einströmung in die 
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erweiterte Sohwingkreisschaltung gleich dem Urstrom I; des Generators und als 
solche konstant. Der insgesamt wirksam werdende Dämpfungswiderstand Rk 
ist jetzt kleiner, da sich dem Rx das R; parallelschaltet. Rx wird um so kleiner, 
je kleiner R, im Verhältnis zu Rx ist. Der Kreis wird demnach zusätzlich durch 
das R; des Gencrators bedümpft. In der Resonanz entsteht nicht mehr die ur- 
sprünglich hohe Spannung U, = Ij.R;, sondern die kleinere Spannung 


Rei 


V-hR- ln (115) 


Die Bandbreite vergrößert sich auf 

B'= fd (116) 
Der Gesamtverlustfaktor d’ errechnet sich folgendermaßen: 
Analog d = w, L/Rx kann man schreiben 


Setzt man zur Abkürzung 


L 
> =d, (Parallelschwingkreis) (117) 
zu | 


kann man für den Verlustfaktor d’ der Gesamtschaltung schreiben 
R 
d=d+d,=d (ı + Ze (Parallelschwingkreis) (118) 


Für den Fall, daß R; = Rx ist, wird d’ = 2d und damit die Resonanzspannung 
halb so groß und die Resonanzkurve doppelt so breit wie im Idealfall. 

Eine hochohmige Speisung von Parallelschwingkreisen läßt sich am besten durch 
Pentoden erreichen. Der Innenwiderstand dieser Röhren liegt in der Größen- 
ordnung von 1--2 MQ. Die Bilder 87a und b zeigen, in welcher Weise die Energie 
vom Anodenschwingkreis der einen Röhrenstufe auf das Gitter der nächsten 


Bild 87. Resonanzverstärker (a mit kapazltiver Kopplung, b mit Induktiver Kopplung) 
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Röhre übertragen werden kann. In Bild.a wird die hohe Resonanzspannung U 
ausgenutzt und durch kapazitive Kopplung direkt auf das Gitter der folgenden 
Röhrenstufe übertragen. Der Gitterwiderstand R,ı7 muß möglichst groß sein, 
weil er genauso wie das R; des Generators den Schwingkreis bedämpft. In Bild 5 
werden der Schwingstrom I; und sein magnetisches Feld zur Übertragung aus- 
genutzt. Hier liegt eine induktive oder magnetische Kopplung vor. 


Zusammenstellung der wichtigsten Formeln über Schwingkreise 
Freie Schwingungen 


Zeitgesetz von Strom und Spannung 


- 57 5 Bw .- 
i= 1,0" sinwt = Ine 7 sinwt 


u= D,e!sinwt+g)=U,e Tsin(wt +9) 


(U,, lo sind die Hüllkurvenwerte zur Zeit ? = 0 beziehungsweise die Scheitel- 
werte bei ungedämpfter Schwingi:ng) 


Schwingwiderstand 
L _D, 
u= OT 
Eigenfrequenz, angenähert 
1 
wu, = —— 
0 VL 
genau 
u= Yo, — 6*! 
Dämpfungskonstante 
=, 
Dämpfungsdekrement 
B=ötT=dn 
Phasenverschiebung 
wo _ wL 


tanpgo= d* = RR 


Erzwungene Schwingungen 


Spulenverluste 


R,n=dıwD beziehungsweise R,, = 1, 


Kondensatorverluste 


2 beziehungsweise AR, kei 


Reo= 
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Reihenschwingkreis nach Bild 71 


Resonanzbedingung 
1 
wL= Sa 
Resonanzfrequenz 
1 
= —— 
170 
Kennwiderstand 


Verlustfaktor des Kreises 


R 
re 


Dämpfungseinfluß des Generators 


7 
y= =d— 


Dämpfungseinfluß des Verbrauchers 


Verlustfaktor der Gesamtschaltung 
f / R R 
d = dytdotdtde=d 14 +) 
Güte des Kreises beziehungsweise der Gesamtschaltung 


el. 


1 
= De ; ne 
= Fi eziehungsweise Q 3 


Kreiswiderstand in der Resonanz 


R=wld 


Resonanzstrom 


z (U = Klemmenspannung am Schwingkreis) 


Strom bei beliebiger Frequenz (Resonanzkurve) 


is U I 1 
n 1 \2 x ee /ı 2 9% 
Vr+(e2-) NER 
WC, 
Verstimmung = N wg 
we nn u ww 
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Phasenverschiebung zwischen Spannung und Strom 


] 


wL— —. 
wQ 


ten u erg =Qv 


Spannung an Lund ( in der Resonanz 
Ur Vo 


Bandbreite 
B=fhd=fi/Q, wenn R<R 


B=fd=}f,Q, wenn R, nicht <&R 


Resonanzbreite in bezug auf eine Kapazitätsänderung 
4aC=20C,d, won R<R 
AC’=2C,d, wenn AR,nichtt <R 


Parallelschwingkreis nach Bild 800 


Resonanzbedingung 
1 


oL 


w0= 


Resonanzfrequenz 


= —— beziehungswese &,=w,Y1l—d® nach Bild 806 


Yz2c 


Kennwiderstand 


n- Vz -wL 


Verlustfaktor des Kreises 


wL 
d=dı, tde= 
1 + do Rx 
Dämpfungseinfluß des Generators 
. d wL_ ‚er 
a Pe 5,7 


Dämpfungseinfluß der Verbraucherseite (Parallelwiderstand) 


Verlustfaktor der Gesamtschaltung 
= dntdotdtd=dl + ZE+ Ze 
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Güte des Kreises beziehungsweise der Gesamtschaltung 


2 


9-7 beziehungsweise Q’ = 


Kreiswiderstand in der Resonanz 


a er ar 


Resonanzspannung 
U,=RxI (I= Einströmung in den Schwingkreis) 


Spannung bei beliebiger Frequenz (Resonanzkurve) 


I U 1 
U = — oder — = —— 
+ Bde Su, u VIrRE 
| Re =7) 
2 
oder vr 1+4(5) 
Verstimmung D. 1 w wo, 
Var 
7 Wo 0) 


Phasenverschiebung zwischen Spannung und Strom 


1 
tanp= -[»0 —_ si) Rk = —-Q@v 
Strom in Lund € bei Resonanz 


Ijres — Ic reg QI 
Bandbreite 


B=jd=b, wenn >KRr 


Behd=h, wenn R, nicht > Rx 
Resonanzbreite in bezug auf eine Kapazitätsänderung 
dC=2(,d, wenn R>Rr 
4ACc’=2(C,d, wenn R, nicht > Ry 


Trennschärfe 
el [9000 Hz \? 
u T, = NR 
Beispiel 20 


Es sei eine Pentodenschaltung nach Bild 87« gegeben. Im Anodenkreis der Röhre AF 7 
soll ein Schwingkreis für 1,5 MHz mit einem Kreiswiderstand von Rz = 200 kQ} und 
einer Bandbreite der Gesamtschaltung von B’ = 9000 Hz angeordnet werden. Wie 
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groß sind Z und C zu wählen? Welchen Verlustwiderstand hat der Kreis als Längs- 
widerstand £, wenn der Verlustfaktor d = 0,004 ist? Wie ist der Gitterwiderstand R,,, 
zu bemessen, damit unter Berücksichtigung des Innenwiderstandes der Röhre (2 MQ)) 
die Bandbreite der Schaltung auf 9 kHz gebracht wird? Um wieviel Hz verstimmt 
sich die Resonanzfrequenz, wenn sich die wirksame Schwingkreiskapazität um 1% 
ändert? 


1 1 L 
Aus = —— und Rr = — /—- folgt durch Multiplikati 
us fo ine A G {0!gt durch Multiplikation 
1 
hRz= 3290 
2rdl 


oder 
1 1 


= gaR.nd " 3n-2-10°0-1,8.1005°1.0,00 


2132 pF 
und durch Division 
Red _2- 105 2 - 0,004 
ZT 2, 20-10-100817 


85:.10°°H = 85uH 


Der Verlustwiderstand des Schwingkreises ist als Längswiderstand 


L 85-10°°H 


Die Bandbreite des Schwingkreises für sich allein würde 


B= /‚d=1,5.10° Hz-0,004 = 6000 Hz 


sein. Damit sie einen Wert von 9000 Hz annimmt, muß d auf 


u Bi 9000 Hz 
Dr f 15-.100Hz a 


erhöht werden. Auf der anderen Seite ist 


R R 0,2MQ, , 0,2MQ 
reed 2) =0,04[1 = 
Hate gt Ton 
Daraus folgt 
0,2MQ 0,006 
Bo mu 
oder 
0,2MQ 
Rn = 4 = V5NQ 


Nach GI. (109) besteht zwischen der relativen Änderung der Abstimmfrequenz und der 
relativen Kapazitätsänderung die Beziehung 


@ 5 20 


Die Formel besagt, daß die prozentuale Frequenzänderung halb so groß wie die prozen- 
:tualo Kapazitätsänderung ist. Bei einer Kapazitätsänderung von 1%, ändert sich die 
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Abstimmfrequenz um 0,5%; oder absolut bei /, = 1,5 - 10° Hz um 7500 Hz. Das ist 
sicherlich ein unzulässig hoher Wert. 


Aufgabe 32 


Im Anodenkreis einer Pentode(R;,— 1,2MQ, I,— SU, = 0,2 mA) ist ein Parallel- 
schwingkreisausoinem Kondensator von C= 200 pF (de= 0,0006) und einer Spule 
von L=200.:H miteinem (Reihen-)Verlustwiderstand von 50) angeordnet. Aus- 
gangsseitig wird der Schwingkreis durch den Gitterwiderstand Ryı der fol genden 
Röhre belastet. Er beträgt 0,7MQ}. Die Schaltungentspricht im übrigen Bild 87a. 
Skizziere die Stromersatzquelle der ganzen Anordnung und berechne mit ihrer Hilfe 
und an Hand der gegebenen Formeln: die Resonanzfrequenz, den Verlustfaktor von 
Spule, Kreis und Gesamtschaltung, ferner den Kreiswiderstand des Schwingkreises und 
der Gesamtschaltung, die Resonanzspannung, die Resonanzströme in L und (, die 
Bandbreite der Schaltung und die Spannung in 9kHz Abstand von f, bei gleicher 
Einströmung Z/,. (Antwort: f,= 796 kHz, d, = 0,005, d = 0,0056, d’ = 0,0079, 
Rx = 178,5kQ, Rx = 127 kQ, U, = 25,4 V, I, = lo,., = 25,4 mA, B’ = 6280 Hz, 
U, = U,/T = 8,38 V.) 


7. Hochohmige und niederohmige Speisung von Schwingkreisen 


In den bisherigen Ausführungen wurde betont, daß ein Parallelschwingkreis 
einen hochohmigen, dagegen ein Reihenschwingkreis einen niederohmigen Ge- 
nerator benötige, wenn er gute Resonanzeigenschaften „aufweisen soll. Diese Be- 
hauptungen müssen jetzt ein wenig korrigiert oder eingeschränkt werden. In den 
Bildern 88a bisd sind dieStrom-Spannungsverhältnisse an Reihen- und Parallel- 
schwingkreisen für hoch- und niederohmige Speisung dargestellt. 

Der Verlauf der Kurven wird verständlich, wenn man sich klarmacht, daß ein 
niederohmig gespeister Schwingkreis eine konstante Klemmenspannung hat und 
seine Stromaufnahme sich nach seinem Widerstand richtet. Da ein Reihensch wing- 
kreis in der Resonanz einen sehr kleinen Widerstand besitzt, nimmt er hier einen 
großen Strom auf. Ein Parallelschwingkreis weist in der Resonanz einen hohen 
Eingangswiderstand auf. Daher nimmt er hier nur sehr wenig Strom auf. Bei 
hochohmiger Speisung kehren sich die Verhältnisse um. Ein hochohmiger Gene- 
rator liefert unabhängig von der Belastung einen konstanten Strom. Je nach dem 
Widerstand des Verbrauchers baut er an ihm eine hohe oder niedrige Spannung 
auf. Ein Reihenschwingkreis mit seinem kleinen Resonanzwiderstand weist in 
der Resonanz nur eine kleine Spannung, ein Parallelresonanzkreis dagegen wegen 
seines hohen Kreiswiderstandes sehr hohe Spannungen auf. Unter hoch- be- 
ziehungsweise niederohmiger Speisung versteht man dabei Stromquellen, deren 
Innenwiderstände jeweils entweder schr groß oder sehr klein im Vergleich zu 
den Verbraucherwiderständen sind (R; > IOR, beziehungsweise R; < 0,1 R.). 
Systematisiert man die in den Bildern zum Ausdruck kommenden Gesetzmäßig- 
keiten, erhält man folgendes Bild: 

Soll mit einem Schwingkreis ein bestimmter Frequenzbereich hinsichtlich des 
Stromes oder der Spannung hervorgehoben werden, muß ein Reihenschwingkreis 
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I 


R;=0 
q dh. 
U= konstant 


Bild 88. Darstellung des 
Verlaufe von Spannung 
und Strom an Schwing- 
kreisen bei hochohmiger 
und niederohmiger 


Speisung dh.I=zkonstant 


I 


EL sehr gro 
A, sehr gro 


a niederohmige Spelsung 
eines KReihenschwing- 
kreises 

6 hochohmige Speisung 
eines Reihenschwing- Rs 1 
kreises sehr gron 

e hochohmige Speisung © dp I<konstant 
eines Parallelschwing- 
kreises 

d niederohmige Speisung 
eines Parallelschwing- 
kreises 


TFET 


niederohmig und ein Parallelschwingkreis hochohmig gespeist werden. Kommt 
es darauf an, einen bestimmten Frequenzbereich zu unterdrücken, muß ein 
Reihenschwingkreis hochohmig und ein Parallelschwingkreis niederohmig ge- 
speist werden. Als Beispiele für die Unterdrückung eines Frequenzbereiches 
können die Antennen-Saugkreise für den Ortssender oder die Zwischenfrequenz 
und die 9-kHz-Sperre im Anodenkreis der Endröhre eines Empfängers genannt 
werden. Verwendet werden hierfür verhältnismäßig hochohmig gespeiste Reihen- 
schwingkreise. Auch die in der Starkstromtechnik bei Blindstromverbrauchern 
angewandte Methode der Phasenkompensation gehört hierher. Durch Parallel- 
schalten eines Kondensators zu einem induktiv wirkenden Motor entsteht ein 
Parallelschwingkreis, der bei günstiger Bemessung des Kondensators dem nieder- 
ohmigen Netz einen minimal kleinen Strom entzieht. 

Für den mit Elektronenröhren arbeitenden Nachrichtentechniker, der in der 
Hauptsache Spannungen und nur in seltenen Fällen Ströme verarbeitet, sind die 
Schaltungen von Wichtigkeit, in denen hinsichtlich der Spannung etwas passiert. 
Das sind bei der Hervorhebung eines Frequenzbereiches der hoohohmig gespeiste 
Parallelschwingkreis nach Bild c (zum Beispiel ZF-Verstärker, HF-Verstärker- 
stufen) und bei der Unterdrückung eines Frequenzbereiches der hochohmig 
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gespeiste Reihenschwingkreis nach Bildb (zum Beispiel 9-kHz-Sperre). Der Schal- 
tung a können ebenfalls stark frequenzabhängige Spannungen entnommen wer- 
den, wenn man die Teilspannungen über C und Z abgreift. Doch setzt sie streng- 
genommen einen niederohmigen Generator voraus. Der Schwachstromtechniker 
verwendet die Reihenschaltung vorwiegend zur Entzerrung der Frequenzgänge 
von Verstärkern. Da Entzerrer in den meisten Füllen keine scharfe, sondern eine 
flache Resonanz haben müssen, darf bei ihnen die Speiseseite nicht extrem 
niederohmig sein, Vielfach fällt der erforderliche Innenwiderstand gerade in die 
Größenordnung der Röhreninnenwiderstände, 


IN. Der Schwingkreis als Transformator 


Bei der Besprechung der Anpassung zwischen Generator und Verbraucher wurde 
darauf hingewiesen, daß, wenn Generator- und Verbraucherwiderstand nicht un- 
mittelbar einander gleichgemacht werden können, die Anpassung zwischen ihnen 
mit einem Übertrager oder Transformator vorgenommen werden kann. Wie im 
nächsten Kapitel nachgewiesen wird, hat ein sekundärseitig belasteter Übertrager 
die Eigenschaft, seinen Abschlußwiderstand auf der Primärseite mit einem Wert 
erscheinen zu lassen, der gleich dem Abschlußwiderstand, multipliziert mit dem 
Quadrat des Übersetzungsverhältnisses, ist. Wird der sekundärseitige Abschluß- 
widerstand mit R, und das Übersetzungsverhältnis mit ü bezeichnet, ist der 
primärseitig meßbare Eingangswiderstand des Übertragers R, = ü?R,. Liegt 
nun ein Generator mit dem inneren Widerstand R; vor, und soll von diesem auf 
R, ein Maximum an Leistung übertragen werden, muß der zwischenzuschaltends 
Übertrager primärseitig einen Eingangswiderstand von R, = R; haben. Da 

‚= Ü:R, ist, ergibt sich aus der Gleichsetzung ü R, = R; für das erforder- 
liche Übersetzungsverhältnis ein Wert von ü = YR;/R,. 


In bestimmten Fällen läßt sich zur Widerstandsanpassung statt des Übertragers 
auch ein Schwingkreis verwenden. Ein solcher Sonderfall liegt vor, wenn es sich 
um die Übertragung einer einzelnen Frequenz oder eines schmalen Frequenz- 
bandes handelt. Im Gegensatz zum Übertrager, der ein breites Frequenzband 
überträgt und demgemäß die Anpassung in einem weiten Frequenzbereich durch- 
führt, zeigt der Schwingkreis nur in der Nähe seiner Resonanzfrequenz gute 
Übertragungseigenschaften. Er kann dementsprechend auch nur in dem schmalen 
Bereich um die Resonanzfrequenz zur Widerstandstransformation herangezogen 
werden. 

Das Problem der Widerstandstransformation für schmale Frequenzbänder 
taucht vorwiegend in der Hochfrequenztechnik auf, so beispielsweise bei der An- 
passung einer Antenne an die Endstufe eines Sendeverstärkers. Antennen sind 
ziemlich niederohmig. Der Eingangswiderstand eines abgestimmten Dipols ist 
beispielsweise etwa 70.Q, der einer geerdeten Stabantenne sogar nur etwa 35.0. 
Die erforderlichen Abschlußwiderstände der Senderöhren liegen demgegenüber 
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in der Größenordnung von 1000 --- 5000. Hier muß auf jeden Fall zwischen 
Antenne und Endrohr ein Transformstionsglied geschaltet werden. Zweckmäßig 
wird dazu ein Schwingkreis genommen, zumal ein Schwingkreis wegen seiner 
Selektivität die Anpassung nur für die Sendefrequenz durchführt und dadurch 
den Klirrfaktor der Sendefrequenz wesentlich verbessert. 

Im mittleren Hochfrequenzgebiet werden die Schwingkreisübertrager aus kon- 
zentrierten Induktivitäten und Kapazitäten aufgebaut, im Gebiet der Höchst- 
frequenzen bestehen sie aus Leitungsstücken bestimmter Länge und bestimmten 
Wellenwiderstandes, sogenannten Leitungstransformatoren. Näheres hierüber 
findet man unter K. 1. 6. 

Die Untersuchung der Transformationseigenschaften eines Schwingkreises ge- 
schieht am einfachsten an Hand von Bild 89. Es zeigt im linken Teil einen 
Parallelschwingkreis, bei dem die Spulenverluste in einem Serienwiderstand AB, 


c & 
Rs 
Bild 898. Zur Traosformatlou eines kleinen Serlienwldor- Bild 90. Der Schwingkreis ala 
standes A, in einen großen Parallelwlderstand AR, Übertrager (R,/R, > 100) 


zur Induktivität Z verkörpert sind. Bei der Behandlung der Verluste von Spulen 
und der Aufstellung der verschiedenen Ersatzschaltbilder eines Parallelsch wing- 
kreises wurde gezeigt, daß die Reihenschaltung aus ZL und A, ohne weiteres in 
eine Parallelersatzschultung ans einer etwas anderen Induktivität Z’ und einem 
großen Widerstand AR, umgewandelt werden kann, Unter der Voraussetzung 
kleiner Verluste muß er s - 

@ 0 
sein. Wird der Parallelschwingkreis in seiner Resonanzfrequenz betrieben, ist 
sein Eingangswiderstand rein reell, und zwar gleich R,. Denkt man sich jetzt die 
Schwingkreiselemente L und © praktisch verlustlos und den ehemaligen Ver- 
lustwiderstand AR, durch einen niederohmigen Verbraucher vom Widerstand R, 
ersetzt, hat man die Grundschaltung des Schwingkreistransformators vor sich 
(Bild 90). Der Belıstungswiderstand R, wirkt auf der Eingangsseite des Schwing- 


kreises wie ein Widerstand 
wi? _ _L _ 2% (119) 


Die Größe von R, hängt, wie man sieht, von w, Z beziehungsweise dem Verhältnis 
L/C = 2,? ab. Sind vom Verbraucher und Generator her R, und R, fest vor- 


10 Schröder, EL. NACHR.-TECHN, I 


146 F, Resonanzkreise 
gegeben, muß der induktive Widerstand w,L beziehungsweise der Kennwider- 
stand Z, eine Größe von 


YL=24= | =|R, R, (120) 


haben. Damit hat man zwei Bedingungen für die Größe 'von L und C. Einmal 
müssen L und © so beschaffen sein, daß die Wurzel aus ihrem Produkt gleich 
dem Reziprokwert der Betriebs. oder Abstimmfrequenz des Transformators ist. 
In diesen Fall ist der Eingangswiderstand der Transformationsschaltung rein reell 
und die an ihn abgegebene Leistung eine reine Wirkleistung. Zum anderen müssen 
L und C so beschaffen sein, daß die Wurzel aus ihrem Verhältnis gleich der 
Wurzel aus dem Produkt R,R, der beidseitigen Abschlußwiderstände ist. 

Mit Hilfe. der beiden Beziehungen 


=. 1 L ni 
\EO =, und 7 = R,R, 

lüßt sich aus der Fülle der an sich unendlich vielen LC-Kombinationen mit der 
gleichen Abstimmfrequenz w, die eine, welche die richtige Transformation durch- 
führt, herausziehen und berechnen. 

Bezeichnet man in Anlehnung an den Übertrager die Wurzel aus dem Verhältnis 
von Eingangs- zu Ausgangswiderstand als das Übersetzungsverhältnis &, dann 
ergibt sich für das Transformationsverhältnis des Schwingkreises ein Wert von 

a YR _WL_ 2 
R, R, R, 
Die hier angeführten Zusammenhünge gelten entsprechend der Umwandlungs- 
gleichung GI.(656) nur so lange, wie der Belastungswiderstand klein gegenüber 
dem induktiven Widerstand ist. Es muß R, < 0,1 w,Z oder wwL >10 R, sein. Ist 
diese Bedingung nicht erfüllt, können zur Widerstandstransformation die Schal- 
tungen in Bild 91 oder 92 herangezogen werden. Iın Fall der Schaltung von Bild 91 
wird die Gesamtinduktivität L in zwei Teilinduktivitäten Z, und Z, aufgeteilt. 
Sie wirkt dann wie ein abgestimmter Spannungsteiler. Ist der Teile niederohmig, 
das heißt L,< R, und damit die Parallelschaltung von L, und R, vorwiegend 
induktiv, teilt sich die Spannung U,, die eingangsseitig am Schwingkreis liegt, 
praktisch im Verhältnis der induktiven Widerstände auf. Es wird 
U, aL L 


U, wL, 3 


Wäre die Kapazität C nicht vorhanden, würde der Eingangswiderstand im we- 
sentlichen induktiv sein. Durch richtige Abstimmung mit C läßt er sich für ein 
schmales Band um die Resonanzfrequenz rein reell machen. Das erforderliche 
Teilverhältnis L/Z, erhält man aus der Überlegung, daß bei richtiger Abstim- 
mung, also reellem Eingangswiderstand. die Eingangsleistung P, eine reine Wirk- 
leistung ist. Sind außer R, keine Wirkleistungsverbraucher vorhanden, so geht 
die gesamte Eingangsleistung an ihn über. Es läßt sich dann der Ansatz machen 
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P,= P, oder a 
U: _ 
KON: 
Daraus folgt 
Rh, U, L \2 
—- —- a2ı) 
R, U, L, 


Soll beispielsweise ein Widerstand von 600 auf einen Wert von 300 transfor- 
miert werden, muß unabhängig von der Resonanzfrequenz, auf die der Kreis 
durch C abgestimmt wird, das Verhältnis Z/L, den Wert —— = = = V In 
= 2,24 haben. Dabei muß gleichzeitig L, so gewählt werden, daß 2, < R, ist, 


also beispielsweise < 60. 
HL, | & 
d U; 
e ne ae 
i | 2 C2 R2 U2 
6 Al —t 


Bild 91. Schwingkreis mit unterteilter Bild 92. Schwingkreis mit kapazitivem 
Induktivität als Übortrager (Rı/Rz < 100) Spannungsteiler als Übertrager (R,/Rz < 100) 


Sind die Spulen ZL, und Z, miteinander magnetisch gekoppelt, und zwar voll- 
kommen, so verhält sich die Induktivität Z zu L, - ausgedrückt durch die für 
sich allein gemessenen Teilinduktivitäten L} und L - wie (DL, + 2, +2 M) zu 
(L; + M) oder wie (1, + 2, +2 I} 13) zu (L, + YZ L;). Beachtet man, daß 
die Teilinduktivitäten Z} und L} den Quadraten ihrer Windungszahlen propor- 
tional sind, so kann man schreiben 


L w+w.+20um _ Ww+W" _ wtn, ww 
L; w + WW, w, (w, + %,) w; w; 


Bei vollkommener Kopplung verhält sich also Z zu L, wie die Gesamtwindungs- 
zahl w zur Teilwindungszahl w,. Sind Z, und Z, magnetisch nicht miteinander 
gekoppelt, stimmen sie aber in den baulichen Abmessungen überein, verhält sich 
L zu L, wie (DL, + L.) zu L, wie (w,? + w?) zu we. 

Für die in Bild 92 dargestellte Schaltung mit unterteilter Kapazität gelten ganz 
ähnliche Überlegungen und Beziehungen. Auch hier kann man, wenn 20, < R; 
ist, sagen, daß die Spannung praktisch im Verhältnis der kapazitiven Wider- 
stände aufgeteilt und damit 


1 
Du, __e& __C (122) 
D, 1 ©, 

316) 


wird. Das gilt zumindest hinsichtlich der Beträge. Durch passende Wahl von Z 
läßt sich die Schaltung auf eine bestimmte Frequenz w, abstimmen, Sie hat dann 
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‘für dieses :w, einen rein reellen Eingangswiderstarrd, dessen Größe sich bei an- 
genommener Verlustlosigkeit der Schwingkreiselemente Z und C aus der Gleich- 
«getzung der Eingangs- und Ausgangs-Wirkleistungen ergibt. Bei Abstimmung ist 


2 3 
Bor), us 
R, a 
‚und damit nach Gl. (122) 
R, r U, 2 gr C,\? 
87-8 u 
oder o.\ 6 Es 
ER: Bat Cs \e 
R=( z ) R,= BE) R, (124) 


Man sieht, auch in dieser Schaltung läßt sich ein niederohmiger Belastungs- 
‚widerstand R, durch richtige Bemessung der Teilkapazitäten in einen hoch- 
-ohmigen Widerstand A, transformieren. Das Übersetzungaverhältnis ist 2=C,/C. 

Genauer soll an dieser Stelle auf die Theorie der Transformationsschaltungen 
aus L- und C-Gliedern nicht eingegangen werden. Die allgemeine und erweiterte 
Untersuchung erfolgt in der Praxis in den meisten Fällen grafisch, und zwar mit 
Hilfe von Ortskurven, Ortskurven bieten die Möglichkeit, in relativ einfacher 


Weise die für die Transformation und Abstimmung erforderlichen Z: und C- 
‘Werte zu bestimmen. 


Beispiel 21 


Die Endstufe eines Sendeverstärkers, der eine Antenne speist, soll, damit sie einwand- 
frei arbeitet, mit einem reellen Widerstand von 3000 (2 abgeschlossen werden. Die 
Anlage sei aufeine Frequenz von 1 MHz abgestimmt. Die Antenne habe einen reellen 
Eingangswiderstand von 40 OD. Die Widerstandstransformation von dem R, = 40-0- 
Widerstand auf den R, = 3000-Q)-Abschlußwiderstand des Senders soll mit Hilfe eines 
Schwinglreisübertragers vorgennmmen werden, Wie müssen die Schaltelemente be- 
messen werden, wenn 1.die einfache Transformationsschaltung nach Bild 90 und 
2. die mit kapazitiver Spannungsteilung arbeitende Schaltung nach Bild 92 verwendet 
wird? 

Für den 1. Fall wird nach GI. (120) 


i= = — 0-55 
ae 2. fig user 
und 
1 1 
ET ER ( 
SL I ep 


Da in diesem Beispiel der Widerstand R, nur 75- und nicht 100 mal größer als R, ist, 
sind die Bedingungen, unter denen GI. (120) gilt, nur angenähert erfüllt. 

Bei der Bemessung der kapazitiven Spannungsteilerschaltung hat man davon auszu- 
‚gehen, daß 1/0, < R, sein muß. Wählt man 


1 
0, 16 


L_ 


11I. Der Schwingkreis ale Transformator 146° 
erbält man 
10 10 
0,> m Fr 
> 7,” Irre > 39800 pF > 40000 pF 


Auf Grund von Gl. (123) wird dann 
R, 400 
0=(6, = R Be 


SD - ae 35380 OFF 


beziehungsweise 


Die Induktivität ergibt sich aus der Resonanzbedingung zu 


Sie ist um eine Größenordnung kleiner als im Fall des einfachen Schwingkreises. Unter- 
sucht man die Güte und Bandbreite der beiden Schaltungen, ergibt sich, da nach G]. (92) 
1 


Q=— = 


2 ist, für die Schaltung 1 eine Güte von 
woL 
300002 
= 2x.10°82.55,2-10°H 2 


und für die Schaltung 2 eine Güte von 


3000 0 


47 2r.10°81.645-107 0 = 


Die kapazitive Spannungsteilerschaltung hat demnach eine Bandbreite von B = f,/Q, 
= 10° Hz/88 = 11350 Hx und die des einfachen Schwingkreises eine von etwa 110000 
Hz. Es ist augenscheinlich, daß der kapazitiven Spannungsteilerschaltung wegen ihrer 
geringeren Bandbreite und besseren Resonanzeigenschaften der Vorzug gebührt. 


Aufgabe 33 


Wie groß müssen Induktivität und Kapazität eines Parallelschwingkreises gewählt 
werden, wenn mit ihm bei einer Frequenz von 500 kHz ein Belastungswiderstand von 
R, = 40 2 auf einen Widerstand von R, — 4000 ©) transformiert werden soll? (Ant- 
wort: L = 127,2 uH, © = 795 pF.) 


Wiederholungsfragen 


Wie entstehen die Verluste in Spulen und Kondensatoren? Wie hängen sie von der 
Frequenz ab? Worin besteht der Unterschied zwischen geschlossenen und offenen 
Schwingkreisen? Nenne Beispiele für offene Schwingkreise. Enthält ein geschlossener 
Schwingkreis stets nur konzentrierte Induktivitäten und Kapazitäten? In welchem 
Sinn ändert sich die Eigenfrequenz eines einmalig angeregten, frei schwingenden 
Schwingkreises mit der Größe der Verluste? Wie hängen die Begriffe: Verlustfaktor, 
Verlustwinkel, Dämpfungskonstante und Dämpfungsdekrement miteinander zu- 
sammen? Soll ein Parallelschwingkreis stets hochohmig und ein Reihenschwingkreis 
stets niederohmig gespeist: werden? Was passiert, wenn ein Parallelschwingkrais an 
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einen niederohmigen Generator angeschlossen wird? Erkläre den Einfluß des Generator- 
widerstandes auf die Bandbreite der Schwingkreise. Wolcho Phase hat der Strom durch 
einen Reihenschwingkreis in der Resonanz mit der an Z oder € oder am Gesamtkreis 
liegenden Spannung? \Velche Phase hat er an den Grenzen des Übertragungsbereiches 
mit den Spannungen? \Vie geht ein mit L in Reihe liegender Widerstand beziehungs- 
weise parallel zu C liegender Widerstand auf die Resonanzfrequenz eines Reihen- 
schwingkreises ein? Ändert er sie? Wie äußern sich die gleichen Widerstände hinsicht- 
lich der Höhe der Resonanzfrequenz in einem Parallelschwingkreis? Nenne geschlossene 
Schwingkreise mit verteilten Blindwiderständen. Was versteht man unter der Reso- 
nanzschärfe und der Resonanzüberhöhung? Wie hängen diese Begriffe mit der Güte 
des Schwingkreises zusammen? Was versteht man unter der Verstimmung v? Tritt die 
größte Spannung an der Induktivität oder Kapazität eines Reihenschwingkreises genau 
bei der Resonanzfrequenz auf? Wirkt ein Parallel- beziehungsweise Reihenschwing- 
kreis kapazitiv oder induktiv, wenn die Frequenz der Erregung kleiner als die Reso- 
nanzfrequenz ist? Welche Beziehung besteht zwischen Z, und ,L? Beschreibe den 
Kreiswiderstand Rz durch Z,, @,Z oder den Serienwiderstand R. 
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G. Übertrager und Transformatoren 


I. Aufgabe und Wirkungsweise 


Die Wirkungsweise des Übertragers der Nachrichtenteohnik ist grundsätzlich die 
gleiche wie die des Transformators der Starkstromtechnik. Die Dimensionierung 
und Berechnung erfolgen aber wegen der unterschiedlichen Betriebsbedin- 
gungen und Aufgaben nach anderen Gesichtspunkten. Die Aufgabe des Trans- 
formators der Starkstromtechnik besteht darin, Spannungen und Ströme einer 
festen Frequenz mit möglichst kleinen Verlusten in Spannungen und Ströme 
höheren oder niederen Wertes umzuwandeln. Der-Schwachstromübertrager muß 
ein ganzes Band von Frequenzen übertragen, und zwar möglichst gleichmäßig, 
ohne Bevorzugung oder Benachteiligung einzelner Trequenzen. Er hat im we- 
sentlichen die Aufgabe, Generator- und Verbraucherwiderstand aneinander an- 
zupassen. Bekanntlich gibt ein Generator nur dann ein Ilöchstmaß an Energie 
an den Verbraucher ab, wenn dessen Widerstand gleich seinem Innenwiderstand 
ist. Wo das nicht direkt der Fall ist, wie zum Beispiel beim Anschluß eines nieder- 
ohmigen Lautsprechers an das Endrohr eines Verstärkers, wird die Anpassung 
durch einen Übertrager vorgenommen. Manchmal hat der Übertrager einfach 
nur die Aufgabe, Stromkreise, die galvanisch voneinander getrennt sein müssen, 
magnetisch miteinander zu koppeln und auf diese Weise die Wechselstromenergie 
fortzuleiten. Als Beispiel hierfür kann der Leitungsübertrager beim Übergang 
von einer ungeerdeten, symmetrischen Fernleitung auf den geerdeten Eingang 
eines Verstärkers genannt werden. 

Während in der Starkstromteohnik die Belastungsabhängigkeit des Transfor- 
mators die größte Rolle spielt, interessiert beim Übertrager hauptsächlich die 
Frage der Frequenzabhängigkeit seines Übertragungsmaßes. Der zu übertra- 
gende Frequenzbereich und die Anpassungsbedingung bestimmen die Abmes- 
sungen des Übertragers. Diesen beiden Punkten gegenüber tritt in vielen Fällen 
die Leistungsfrage etwas in den Hintergrund. Das erklärt sich schon aus der 
Höhe der zu übertragenden Leistungen, mehrere Kilowatt in der Starkstrom- 
technik und etwa I mW -- 20 W in der Nachrichtentechnik. 

Dort, wo es sich in der Nachrichtentechnik um die Spannungsumsetzung einer 
50-Hz-Netzfrequenz handelt, spricht auch der Nachrichtentechniker vom Trans- 
formator. Das bekannteste Beispiel ist der „Netztransformator“ eines Verstär- 
kers oder Rundfunkgerätes. 
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1. Der ideale Übertrager und sein Ersatzschaltbild 


Die Wirkungsweise eines Übertragers soll an Hand von Bild 93 erläutert werden. 
Seine beiden Wicklungen liegen meistens auf einem geschlossenen Eisenkern, der 
entweder aus einem Paket dünner Bleche oder bei höheren Frequenzen aus einer 
Eisenpulver- oder Eisenoxydmasse besteht. Das Eisen soll dafür sorgen, daß mög- 
lichst der ganze in der einen Wicklung erzeugte magnetische Fluß durch die an- 
dere Wicklung geführt wird, damit die „Streuung“ der Feldlinien geringgehalten 
wird. 


Bild 93. Ströme und Spannungen in einem Übertrager 


Die Frage der Verzerrungen, die als Folge der stromabhängigen Permeabilität 
und Hysterese des Eisons im Übertrager entstehen, soll im Rahmen dieser Ein- 
führung nicht näher behandelt werden. Es werde vorausgesetzt, daß die Aus- 
steuerung der Mngnetisierungskennlinie des Eisens nur in schwachem Maße er- 
folge. Diese Voraussetzung kann bei den in der Nachrichtentechnik auftretenden 
Wechselströmen meistenteils als in erster Nüherung erfüllt angesehen werden. 


a) Strom- und Spannungsverhältnisse bei Leerlauf 


Unter einem idealen Übertrager wird ein Übertrager verstanden, der keine Ver- 
luste und keine Streufelder hat. Nach den Elementen der Wechselstromtheorie 
wirkt ein sekundärseitig unbelasteter Übertrager wie eine reine Induktivität von 
der Größe der Primärinduktivität Z,. Die Sekundärseite ist ohne Einfluß auf die 
Primärseite. Die Primärwicklung nimmt aus dem Netz mit der Klemmenspan- 
nung U, einen solchen Strom g, (Magnetisierungsstrom) auf, daß dessen Fluß ® 
in der Wicklung eine EMK €, der Selbstinduktion solcher Stärke hervorruft, 
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daß diese der angelegten Klemmenspannung U, das Gleichgewicht hält. Der 


Magnetisierungsstrom hat die Größe 
U, 
joL, 


= 


Das grundlegende Gesetz über den Zusammenhang zwischen Spannung und 


magnetischem Fluß lautet bekanntlich 
do 


ES ar (125) 


Betrachtet man nur die Amplituden oder Effektivwerte, läßt sich daraus bei An- 
nahme sinusförmiger Ströme 


EB =44w/d (126) 
ableiten. Z, stellt den Effektivwert der primären Gegen-EMK dar. Nach © auf- 
gelöst, ergibt sich E 

el SE 2 

7 4,44, f a 


Der Fluß $, der zusammen mit seinem gleichphasigen, ihn erzeugenden Magne- 
tisierungsstrom %,, der angelegten Spannung U, um 90° nacheilt - siehe Bild 34 -, 
ist, da bei einem idealen Übertrager keine 

Streuung auftritt, vollkommen mit der Aus- für 

gangswicklung verkettet. Er erzeugt dort bei 


seiner zeitlichen Änderung eine EMK von der = 
Stärke 
d® 
aus um 
mit dem Effektivwert 
E,= 4,4 u, [© Bed 
Dafür läßt sich unter Hinzunahıne von Gl. (127) = & 
schreiben 
E, Bild 94. Zeigerdiagramm des Idealen, 
E,=w, Pe (128) leer laufenden Übertragera 
L 


Der Zeiger &, der sekundären EMXK ist mit dem Zeiger E, der primären EMK 
gleichgerichtet, da beide - gleichen Wickelsinn vorausgesetzt — als Induktions- 
spannungen des gleichen sich ändernden Flusses entstanden sind. Faßt man das 
Windungszahlenverhältnis w,/w, zum Übersetzungsverhältnis 


ai (129) 


ausammen, ergibt sich 
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In bezug auf die sekundäre Klemmenspannung läßt sich sagen, daß sie betrags- 
mäßig mit der EMK E, übereinstimmt. Hinsichtlich der Phasenlage oder des Vor- 
zeichens ergibt sich entsprechend der allgemeinen Festlegung, daß Generator- und 
Verbraucherspannungspfeileentgegengesetztgeriohtetsind,einel80°-Verschiebung 
beziehungsweise ein Minuszeichen gegenüber &,. Vergleiche dazu diein Bild 93ein- 


getragenen Spannungspfeile. Daraus folgt, daß man für die Ausgangsspannung ll, 
schreiben kann 


oder u, 


= (130) 


Die sekundäre Klemmenspannung hat also, gleichen Wickelsinn vorausgesetzt, die 
gleiche Phasenlage wie die Primärspannung. Sie hat ihr gegenüber einen um 
das Übersetzungsverhältnis@ veränderten Wert. Bei w, > w,, also #>]1, ist 
U,< U,; bei w,< w,, also u< 1, ist U, > U,. 


b) Strom- und Spannungsverhältnisse bei Belastung 


Wird die Ausgangswicklung mit einem Verbraucher abgeschlossen, so fließt in der 
Sekundärwieklung ein Strom 3,. Er liegt, joe nachdem ob der Verbraucher einen 
reellen oder komplexen Widerstand hat, mit der sekundären Klemmenspannung u, 
in Phase oder nicht. Vergleiche dazu Bild 95; es zeigt links das Zeigerdiagramm für 
einen reellen und rechts für einen schwach induktiven Verbraucher. Im letzten Fall 
eilt der Strom $, der Spannung ll, um den Winkel, nach. Der in der Sekundär- 
wicklung fioßende Strom 9, ist mit einem magnetischen Fluß 8, verknüpft, der in 
seiner Stärke von der sekundären Durchflutung w,/, und dem magnetischen Wider- 
stand R,,. abhängt. Er ist ansich gleichphasig mit $,. Trotzdem muß man ihn aber 
in das Zeigerdiagramm um 180° versetzt eintragen, und zwar deshalb, weil er wie 
bei allenGegeninduktionswirkungen,dem primären Fluß entgegenwirkt und ihn zu 
schwächen sucht. Vergleiche dazu noch einmal Bild 93. Es zeigt deutlich, wie der 
Strom S, gegen &; in das obere Ende der Übertragerwicklung fließt und das Feld ®, 
erzeugt, wie dagegen der durch Induktionswirkungen erzeugte Sekundärstrom 3; 
am oberen Einde der Sekundärwicklung austritt, an den Ausgangsklemmen mit dem 
Verbraucher R, die mit U, gleichphasige Spannung U, aufbaut, in der Wicklung 
selbst aber einen dem Primärfeld entgegengesetzten Fluß hervorruft. Bei gleichem 
Wickelsinn und gleicher äußerer Richtung umkreisen /, und /, den Übertragerkern 
gegensinnig. Ihre Flüsse sind daher in ihren Richtungen gegensinnig. Es ist also a0, 
daß sich die in die Diagramme eingetragenen Ströme und Spannungen 3 und U auf 
die Ein- und Ausgangsklemmen des Transformators beziehen. Die EMK- und Fluß- 
größen € und ® sind dagegen innere Transformatorgrößen, die zwar den äußeren 
zugeordnet sind, aber entgegengesetzte Richtungen haben. Man kann auch so sagen: 
Der äußere Klemmenstrom 9, liegt beirreeller Last in Phase mit der Klemmenspan- 


nung Ul,, der innere Wicklungsstrom $,, der das Feld ©, bestimmt, liegt in Phase 
mit der Generator-EMK G,. 
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Der Fluß &, überlagert sich dem primären und bildet mitihm, wie die Bilder 95a 
und 5 erkennen lassen, ein resultierendes Feld @. Wenn jetzt nichts weiteres 
mehr geschieht, würde auf der Primärseite das Gleichgewicht zwischen ange- 
legter Spannung und zeitlich sich änderndem Feld gestört sein. Denn zur an- 
gelegten Spannung U, gehört nur der Fluß &. Er allein und nicht &’ ist nach 
Größe und Phase so gestaltet, daß er die der Klemmenspannung U, das Gleich- 
gewicht haltende Gegen-EMK €, hervorruft. Daraus folgt, daß das bei Belastung 
sich ausbildende Sekundärfeld 5, durch ein primäres Gegenfeld &, z kompensiert 
werden muß. Das Gegenfeld &, z kommt dadurch zustande, daB bei Belastung 
die Primärseite dem Netz zusätzlich zum Magnetisierungsstrom %, noch einen 
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Bild 95. Zeigerdiagramm des idealen Übertragers (a bei rein reeller Belastung, 
5 bei schwach induktiver Belastung) 


Belastungsstrom 9, 3 entnimmt. Die Größe von %, p bestimmt sich daraus, daß 
©, » entgegengesetzt gleich &, sein muß und jeder Fluß proportional der zuge- 


hörigen Durchflutung wI ist. Somit folgt aus d&,» = &. und der allgemeinen 
Beziehung 8 = #, wenn man die Richtungszuordnung zwischen Fluß und 
m 


Strom in der Sekundärwicklung beachtet, 


w SB Br WS 


Rmı  Rma 


Da die Feldlinien der Primär- und Sekundärwicklung auf den gleichen Bahnen 
verlaufen und damit die gleichen magnetischen Widerstände zu überwinden 
haben, lassen sich R,,, und R„. herauskürzen. Damit wird 


wS = uw, 


oder 


wo Fa 
= — Io=— 131 
Ya Pr rer (131) 
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Der zusätzliche Strom 9, p, den der Übertrager deın Netz entnimmt, eilt, wie 
man Bild 95a entnimmt, bei rein ohmscher Belastung dem Magnetisierungsstrom 
um 90° voraus. 9, p ist also in diesem Fall kein Blindstrom, sondern ein reiner, 
mit U, in Phase liegender Wirkstrom. Das ist verständlich, wenn man bedenkt, 
daß auf der Sekundärseite ein Wirkstrom und damit eine Wirkleistung verbraucht 
wird. Bei induktiver Belastung ist nach Bild 955 der Winkel zwischen 9, z und 
S, kleiner als 90°. Der Gesamtstrom 


%= Y+%ız (132) 


ist in beiden Fällen induktiv. Wegen der Konstanz des Gesamtflusses & behalten 
die EMK 6, und die Klemmenspannung U, den gleichen Wert wie im Leerlauf. 
Daher kann jetzt der Strom V, genauer angegeben werden. Er hat die Größe 


,= En 
oder nach GI. (130) 
gG,= Pr (133) 


Daraus folgt für den primären Belastungsstrom nach Gl. (131) 


u 
G,= TE (134) 


Der gesamte primärseitig aufgenommene Strom %, hat damit die Größe 


ll, 


u 
uhren’ 


(135) 


0) Ersatzschaltbild des idealen Übertragers 


Die richtige Ausdeutung der Stromformel Gl. (135) führt auf die Ersatzschaltung 
des idenlen Übertragers. Die Gleichung besagt: Ein idealer, sekundärseitig be- 
lasteter Übertrager entzieht dem Netz mit der Klemmenspannung U, zwei Ströme, 
-einen Strom 9, = = und einen Strom Sp = u, . Er wirkt damit 
joL, WB, 
primärseitig so, als ob das Netz mit einer Schaltung belastet ist, die aus zwei 
parallelen Verbrauchern besteht. Der eine Verbraucher ist ein rein induktiver 
mit dem Widerstand jwL,. Er wird in Bild 96a durch die Induktivität 2; 
wiedergegeben. Der zweite Verbraucher hat den Widerstand ö?8,. Er entzieht 


dem Netz den Strom 9,5 = DE Bei rein ohmscher Belastung kann er, wie 
in Bild 96a geschehen, durch einen ohmschen Widerstand von der Größe ü* R, 
nachgebildet werden. 
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Eine kleine Umzeichnung von Bild a in bliefert das Ersatzschaltbild des idealen 
Transformators. Es besteht einfach aus der Parallelschaltung einer Induktivität 
von der Größe der Primärinduktivität L, und einem Widerstand ö? R,, der gleich 
dem sekundärseitigen Belastungswiderstand, multipliziert mit dem Quadrat des 
Übersetzungsverhältnisses, ist. Die Spannung an diesem „übersetzten“ oder mit 
„ü® reduzierten“ sekundären Belustungswiderstand ist einerseits U,; sie kann 
andererseits aber auch nach Gl. (130) durch die Größe der Sekundärspannung 
mit ü U, ausgedrückt werden. Ebenso kann statt des primären Zusatzstromes®, g 
nach GI. (131) auch der sekundärseitig fießende Strom, aber mit dem reduzierten 
Wert 3,/ü in die Ersatzschaltung eingetragen werden. 


7-7, +98 Ig= SS, 
n— Ri Pa .G 
u rn ö PA 
1 £ [22,6] BER 
Ze 
Bild 97 
Bild 96. Ersatzschaltbild des Idealen Übertragers Röhrenschaltung mit Ersatzschaltbild 


Das Wesentliche an dem Übertragerersatzschaltbild ist, daß die zwei getrennten 
“Vicklungen mit ihren verschiedenen Windungszahlen, ihren getrennten Strom- 
'kreisen durch einen einzigen, zusammenhängenden Stromkreis mit nur einer 
Spule von der Größe der primären Induktivität dargestellt werden können. Der 
zusammenhängende Stromkreis läßt sich besser übersehen und, weil aufihn die 
Kirchhoffschen Gesetze anwendbar sind, leichter durchrechnen als der durch die 
beiden Wicklungen in zwei Teile aufgespaltene Kreis. Das Ersatzschaltbild 
liefert zwar kein Bild für die physikalischen Vorgänge im Übertrager, aber es 
gestattet, in einfacher Weise die Strom- und Spannungsverhältnisse für alle Be- 
triebsbedingungen des Übertragers abzuleiten. 

Es gestattet beispielsweise, die Frage nach der Spannung ll, am Ausgang der in 
Bild 97a dargestellten Röhrenschaltung zu beantworten. Man führt sowohl für 
den Röhrenteil als auch für den Übertrager die Ersatzschaltbilder ein und erhält 


damit Bild 975. Dieser neue Kreis läßt sich unter Benutzung der angeführten 
Bezeichnungen ohne weiteres durchrechnen. Es wirkt in ihm eine LMK # = 2. 


158 G. Überirager und Transformatoren 


Das ist die Leerlaufspannung einer Röhre, die gitterseitig mit der Wechselspan- 
nung U, ausgesteuert wird und den Durchgriff D hat. Die Klemmenspannung 
U,aufder Primärseite des Übertragers entspricht der Spannung U, .. Sie errechnet 
sich nach der Spannungsteilerregel Uz: EZ = 3: (R; + 3.) zu 


3a 
W= E-—— 
; Rı Ar Ba 
Bei richtiger Bemessung des Übertragers ist, wie es noch gezeigt wird, wL, 
> ü:R,, so daß 9, $ü’ R, gesetzt werden kann. Damit ergibt sich 


ÜR, 


engen 


Nun ist nach dem Ersatzschaltbild und Gl. (130) U, identisch mit &U,. Folglich 
kann man für die gesuchte Sekundärspannung U, schreiben 


EUR 
u ®? GR+ÜR, 
oder, da E = — ist 
2 N ER, 
ER ir, 


Das Ersatzschaltbild läßt weiterhin erkennen, in welcher Weise mit dem Über- 
trager die Widerstandsanpassung zwischen Generator- und Verbraucherwider- 
stand vorgenommen werden kann. Ist, wie oben, der induktive Widerstand wZ, 
groB gegenüber dem Widerstand ü’ R., dann kann der primärseitige Eingangs- 
widerstand des Übertragers gleich ü? R, gesetzt werden. Hat dabei der Generator 
einen Innenwiderstand R;, so ist die Anpassungsbedingung erfüllt, wenn 


R=üR, 

ist. Daraus folgt, daß man das Übersetzungsverhältnis % — #1 so wählen 

muß, daß ee _ # . 
o- Re 

wird. ı £ı ee Rı wi aa 


2. Übertrager mit Verlusten 


a) Der Übertrager mit Kupferverlusten und Streufeldern 


Jeder wirkliche Übertrager hat Verluste. Einmal weisen seine Wicklungen einen 
Kupfer- oder, wie man auch sagt, ohmschen Widerstand auf und verbrauchen 
dadurch einen Teil der angelegten Spannung. Zum anderen entstehen im Eisen 
durch die dauernden Ummagnetisierungen Ummagnetisierungs- und Hysterese- 
verluste. Hinzu kommen die durch Induktionswirkungen im Eisen hervorge- 
rufenen Wirbelstromverluste. Beide, die Hysterese- und die Wirbeistromverluste, 
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faßt man zu den Eisenverlusten zusammen. Zu diesen Wirkleistungsverlusten, 
die sich in einer Erwärmung des Übertragers äußern, kommen die Verluste durch 
Streufelder. Der primäre magnetische Fluß 9, ist nicht hundertprozentig mit der 
Sekundärwicklung verkettet. Nur ein Teil von ihm, der Teilfluß &,,, durchsetzt 
die sekundäre Wicklung, während der Streufluß &,, an der sekundären Wicklung 
vorbeistreut und dadurch für die Energieübertragung verlorengeht. Bei hohen 
Spannungen und Frequenzen können fernerhin in der Isolation zwischen den ein- 
zelnen Leitern merkliche dielektrische Verluste auftreten. Von allen Verlusten 
sollen im vorliegenden Abschnitt zunächst nur die Kupferverluste in den Wick- 
lungen und die Streuung berücksichtigt werden. 


Ay Lo 
© Ig=Lı-Lig 
=uM 


Bild 98. Der Übertrager mit Kupfer- und Streuverlusten und sein Ersatzschaltbild 


Das Ersatzschaltbild des mit Kupferverlusten und Streuung behafteten Über- 
tragers ist in Bild 98 dargestellt. Es soll an dieser Stelle nicht abgeleitet werden. 
Seine Richtigkeit wird dadurch unter Beweis gestellt, daß es das Verhalten des 
Übertragers unter den verschiedenen Betriebsbedingungen richtig vorherzu- 
sagen gestattet. Das Ersatzschaltbild enthält im Längszweig den primären 
Kupferwiderstand R,, und die Streuinduktivität Z,,, die ein Maß für den pri- 
mären Streufluß &,, ist. Dahinter liegt im Querweg die Kopplungsinduktivität 
L;. Sie ist, wie die folgende Rechnung zeigt, weder genau gleich der Primärin- 
duktivität L, noch gleich der Gegeninduktivität M. Die sekundären Verlust- 
größen, der Wicklungswiderstand R,. und die Streuinduktivität L,,, müssen 
ebenso wie der Abschlußwiderstand 2, durch Multiplikation mit ü* erst auf die 
Primärseite bezogen werden, ehe sie in das Ersatzschaltbild übernommen werden 
können. Die Anordnung der Verlustwiderstände im Längsweg ist sinnvoll. Von 
der angelegten Spannung U, wird zunächst ein Teil zur Überwindung des Kupfer- 
widerstandes R,,, verbraucht. Dem Rest wird durch die in der Primärwicklung 
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durch Induktionswirkungen erzeugten Gegen-EMK das Gleichgewicht gehalten, 
Von ihm scheidet für die Energieübertragung ein weiterer kleiner Betrag uus, 
der auf die primären Streufelder zurückzuführen ist und durch die Streuinduk- 
tivität L,„ charakterisiert wird. Nur die an der Kopplungsinduktivität L; auf- 
tretende Spannung U,,, der über die Gegen-EMK €,, der Koppelfluß &,, zu- 
geordnet ist, bestimmt das Maß der Energie- und Spannungsübertragung auf die 
Sekundärseite. Ähnlich sinnvoll ist die Anordnung der sekundären Verlust- 
widerstände als Längswiderstände. Sie besagt, daß von der an c-d entstehenden, 
auf die Primärseite bezogenen sekundären EMK ü &, ein Teil innerhalb der Se- 
kundärwicklung verbraucht wird, sobald ein Strom entnommen wird. Um ihn 
ist die sekundäre Klemmenspannung U, beziehungsweise ihr auf die Primärseito 
bezogener Wert üll, kleiner als die EMK. Die sekundären Verluste setzen sich 
aus dem Wirkspannungsfall am Kupferwiderstand und dem Streuspannungefall 
an der Streuinduktivität zusammen. Der Streuspannungsfall bezieht sich darauf, 
daß der in der Sekundärwicklung bei Stromentnahme sich ausbildende magne- 
tische Fluß $, sich wegen der Streuung nicht voll auf der Primärseite bemerkbar 
machen und die Entnahme eines entsprechend großen primären Belastungs- 
strones veranlassen kann. Dadurch wird das magnetische Gleichgewicht so ge- 
stört, daß die sekundäre Klemmenspannung kleiner wird. 


Es muß jetzt ein Wort über die Größe der Kopplungsinduktivität und Streu- 
induktivität sowie deren Zusammenhang mit den magnetischen Flüssen und 
Kopplungsgrößen, wie zum Beispiel Gegeninduktivität M, Kopplungsfaktor k 
und Streufaktor o, gesagt werden. Das geschieht an Hand folgender Über- 
legungen; Zunächst gilt, daß man zur Beschreibung der Induktionsvorgänge in 
Transformatoren mit Streuung sowohl die magnetischen Flüsse (Gesamtfluß, 
Koppelfiuß und Streufluß) als auch die entsprechenden Induktivitäten verwen- 


den kann. In dem einen Fall geht man von der Grundgleichung e = — um i 


1 
ü 


dem anderen Fall von e = -ı& aus. Der Nachrichtentechniker bevorzugt 


den zweiten Weg, weil er beim Durchrechnen seiner Schaltungen nur Wider- 
stände (R, »L, 1/wC) gebrauchen kann. Er zieht zum Beschreiben der Kopp- 
lungsverhältnisse, also der an den Punkten cd von Bild 98 auftretenden und für 
die Übertragung maßgebenden Spannung U, ,, die Kopplungsinduktivität L,-im 
folgenden ihrer zeichnerischen Lage wegen häufig such als Querinduktivität bo- 
zeichnet - und zum Beschreiben der Streuverhältnisse die Streuinduktivität Zıs 
beziehungsweise L,, heran. Die Verknüpfung von 2;, L,, und Z,„ untereinander 
und mit den Flüssen geschieht über die Gegeninduktivität M, den Kopplungs- 
faktor k und den Streufaktor o. Zwischen den drei letzten Größen gelten be- 
kanntlich die Beziehungen k = BRERLE und o =1 — k2. Über ihren Zusam- 
menhang mit den magnetischen Flüssen macht die Festlegung 


a Pn _ Par 
s % 
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eine Aussage. Die gleiche allgemeine Definitionsgleichung einer Induktivität 
L= wöli, die bei der Festlegung von X eine Rolle spielt, wird auch zum Fest- 
legen von L;. und ZL, verwendet. Man setzt an 


w,®, w Da r wı Bsı r 
a a.= 7, Dee, I 


4 % % % 


2, 
Wegen 9, = 8, + 9,. gilt dann 


2 = Z= (Pat Ps) dt be =L1;.+ Lo 
1 y % 


oder 
= (136) 
Aus M = Pan folgt, wenn man für Pn den Wert AR einführt, 
i, t, u, 
L 
M = Ws; Ir —— — 
u, ü 
oder 
L,= üM (136 b) 


Damit ist der Zusammenhang zwischen NM und Z; gefunden. Für die Größe der 
Streuinduktivitäten ZL,, und L,. ist der Streufaktor « maßgebend. Beachtet 
man,dßo=1-%k=1— M°/L,L, ist und L, und Z, proportional dem Qua- 
drat der Windungszahlen w, beziehungsweise w, sind, kann man ansetzen 


= = 2 
L, ww 7 
und dann schreiben 
L, N 
L)= Fr | 
Damit wird 
ft M? ü ü 1° Me 
cel— 1-—— —=1 =li—i—) 
L, La L, L, L® \ L, } 


oder 
Z2-L G-Wtbti) _ Lo (L,. + Zu) 
ne: L2 L: 


Da bei der geringen Streuung, die die Eisenblechübertrager haben, Z, => L; ist, 
kann man angenähert schreiben 


2L, _.Zio 
TE 2 2 
oder 
oL, 
L.=2 5 (137 a) 
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Ähnlich läßt sich auch die reduzierte sekundäre Streuinduktivität 2° Z,„ durch a 
ausdrücken. Aus dem Ansatz 


I w Des w,®, w, B;, w;®, vw, w@®;, w,®b;, . Da 
ae = no Te nn one ee 
1} 1a 1; 1a w, 2a 22 


folgt entsprechend der obigen Festlegung von M 


DES 
und dal, =— ist, 
| 1 ‚_ 
us - 5-5 h-m- Gh Di= lie 


oder für die auf die Primärseite bezogene sekundäre Streuinduktivität 


.Q oL, b 
WL,,= 1,2 — (137b) 


- 


Das bedeutet, daB die im Längsweg der Ersatzschaltung insgesamt auftretende 
Streuinduktivität Z, = L,o + ü L,. den Wert 
L,=oL, (137) 


hat. Mit diesen Beziehungen über die Größe von L; und Z, lassen siolı alle Kopp- 
lungs- und Streuverhältnisse an einem Transformator beschreiben. 


Für den Fall des Leerlaufs eines verlustbehafteten Übertragers entnimmt man 
dem Ersatzschaltbild folgendes: 


Zunächst ist 
Yz=0 


Daher kann über den sekundären Verlustwiderständen kein Spannungsfall auf- 
treten, so daß 


ZU, — Ua 
oder 
u 
Uı= = (136) 


wird. Eingangsseitig fließt ein Strom 


U, 
9 Su Ruıtjwl, 


U. , ist um dieSpannungsfälle über R,,, und Z, , kleiner als U,. Man kann schreiben 


Na= U Unıt Ur) = U (Baı +joLıo) du (139) 
Damit ergibt sich für die sekundüre Leerlaufspannung 


Yı= U (Boı —- 
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Man erkennt, die sekundäre Klemmenspannung ist unter Berücksichtigung der 
Verluste nicht mehr gleich der durch ü geteilten primären Klemmenspannung, 
sondern kleiner. Bei der Konstruktion des zugehörigen Spannungsdiagramms geht 
man vom Fluß ® aus. Zeichnet man den Zeiger (, wie in Bild 99 geschehen, 
waagerecht, hat man auch den Zeiger 9, waagerecht hinzulegen. U,, = jwL;%,, 
eilt %, um 90° voraus. Um U, zu finden, muß man nach Gl. (139) an U., den mit 
%, in Phase liegenden Kupferverlust Uy; = Ryı 3. sowie den senkrecht dazu 
stehenden Streuspannungsfall U,, =jwZL,. %,, antragen. Die sekundäre Klem- 
menspannung U, hat nach Gl. (138) die gleiche Richtung wie U.z, aber einen 
um den Faktor 1/ü geänderten Betrag. 


Bild 09. Zeigerdiagramm des lecr laufenden 
Übertragers bei Berücksichtigung der 
Wicklungswiderstände und Streuung 


Bei Kurzschluß auf der Sekundärseite gilt folgendes: is schalten sich die mit ü2 
reduzierten sekundären Verlustwiderstände zu der Querinduktivität Z; parallel. 
Da der Widerstand der letzteren wesentlich größer ist, besteht der primärseitig 
aufgenommene Strom in der Hauptsache aus dem Belastungsstrom 9,5, der 
hier zum primären Kurzschlußstrom 9, wird. Nach Bild 100 nimmt %,; den 
Wert 

Be a a 
m Boıt@Ro)tjolbist Lo) (Bot W@Ruo)tijwloe 


mit dem Betrag 


U 
MRoıt Ras)? + w’ 140° 


an. Da nach GI. (131) I, 3 = I.fü ist, ergibt sich für den Betrag des Kurzschluß- 
stromes I,; auf der Sekundärseite 
uU 
Ir =ülı= A er oe > - 2 rY (1al) 
HRoıt W Ro)’ + w*Ljo® 


Bild 100. Das Ersatzschaltbild 
des kurzgeschlossenen 
Übertragers 


11° 
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Die Beziehungen besagen, daß der Kurzschlußstrom einmal von den Kupfer- 

widerständen und zum anderen von der Größe der Streuung abhängt. Man kann 

ihn dadurch, daß man dem Transformator mit Absicht eine gewisse Streuung 

erteilt, auf ein zulässiges MaB begrenzen. 

Zum Schluß dieses Abschnittes möge gezeigt werden, wie man an einem vorhan- 

denen Übertrager die Streuung messen und den Streufaktor « ermitteln kann. 

Durch eine Gleichstrommessung lassen sich die Kupferwiderstände R,ı und Rs 

bestimmen. Eine Strom- und Spannungsmessung bei Leerlauf liefern das Über- 

setzungsverhältnis ö und den Magnetisierungsstrom $,. Mit, kann entsprechend 

dem Ansatz 

W=(Rsı tleLotjeL) Sum (Roi + jo Z) du 

oder 
U,=Y/R,+(o2L) I, 


die Induktivität L, berechnet werden. Durch Messen des primären Kurzschluß- 
stromes /,; läßt sich an Hand von Gl. (140) die Summe der Streuinduktivitäten 
Lo+ül.,;= oL, ermitteln. Da Z, aus der Leerlaufmessung bekannt ist, 
liegt damit der Streufaktor o als Quotient aus o_L, und Z, fest. 


Den Nachrichtentechniker interessiert, da die Übertrager in den meisten Fällen 
auf konstante Abschlußwiderstände arbeiten, weniger die eben untersuchte Be- 
lastungsabhängigkeit als vielmehr die Frequenzabhängigkeit der Ausgangsspan- 
nung, Ohne auf die quantitative Berechnung dieser Verhältnisse hier schon näher 
einzugehen, läßt sich doch ohne weiteres on Hand der Ersatzschaltung qualitativ 
folgendes feststellen: Mit abnehmender Frequenz strebt der induktive Quer- 
widerstand wL; = wL, dem Wert Null zu. Für den Fall, daß der Generator 
hochohmig ist, brechen dadurch die Spannung U,, und die Ausgangsspannung 
U, zusammen. Daraus folgt, daß niedrige Frequenzen von einem Übertrager nur 
dann einwandfrei übertragen werden, wenn die Querinduktivität Z, einen be- 
stimmten Minimalwert hat. Bei hohen Frequenzen spielt die Querinduktivität 
wegen ihres jetzt im Vergleich zu ü?R, sehr hohen Widerstandes keine Rolle. 
Man kann sie, ähnlich wie in Bild 100, vernachlässigen. Statt: dessen tritt hier die 
Streuinduktivität störend in Erscheinung. An ihr bleibt ein mit der Frequenz 
zunehmender Teil der Gesamtspannung hängen, so daß an die eigentliche Be- 
lastung ü® R, immer weniger Spannung gelangt. Im ganzen zeigt sich, daß ein 
Übertrager nur ein begrenztes Frequenzband übertrögt. Es ist die Aufgabe des 
Entwicklungsingenieurs, den Übertrager hinsichtlich seiner Induktivität und 


Streuung so zu bemessen, daß das übertragene Freguenzband die erforderliche 
Breite und Lage hat. 


b) Vollständiges Ersatzschaltbild des Übertragers 


Für manche Untersuchungen ist die Ersatzschaltung nach Bild 98 noch nicht 
vollständig genug, da sie die Eisenverluste und die für die Frequenzabhängigkeit 
so wichtigen Wickelkapazitäten nicht berücksichtigt. 
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@) Übertrager mit Eisenverlusten 


Wirbelstrom- und Hystereseverluste erfaßt man als Wirkleistungsverluste da- 
durch, daß man parallel zur Querinduktivität einen ohmschen Widerstand Rp. 
zeichnet (Bild 101). Der Widerstand Rr. wird von dem Verluststrom I, durch- 
flossen, der zusammen mit dem eigentlichen Magnetisierungsstrom /,, den 
Gesamtquerstrom /, bildet. Die Begründung, daß die Eisenverluste durch 
einen Parallelwiderstand und nicht durch einen Reihenwiderstand zu Zr 
wiedergegeben werden, liegt darin, daß sich bei Lecrlauf, wenn /,z Null 
ist und nur I, fließt, herausgestellt hat, daß der Querstrom bei niedrigen 
Frequenzen stark induktiv, dagegen bei hohen Frequenzen praktisch rein 
reell ist. Das läßt sich ersatzschaltungsmäßig nur erklären, wenn man L; 
und &£yr, parallel zeichnet. Bei tiefen Frequenzen - hier ist wL; & Rp, - fließt 
dann im Querweg hauptsächlich der Magnetisierungsstrom I,„. Er ist ein 


® ;2 
Awı lg . üllzae UERw 


-—a 


a zn BEE = > — 
3y-,+7,8 Hl —_ | 92 
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Bild 101. Das vollständige Ersatzschaltbild eines Übertragers 


Blindstrom. Rp, ist bei tiefen Frequenzen sehr groß, da die Ummagneti- 
sierungs- und Wirbelstromverluste bei tiefen Frequenzen klein sind und Ay, 


nach der Beziehung Ay, = > sich umgekehrt wie sie verhält. Bei hohen Fre- 
v 


quenzen steigt wL; stark an. Zr, fällt steil ab, weil die Eisenverluste mit der 
Trequenz beträchtlich anwachsen. Deshalb nimmt der Querstrom /, bei hohen 
Frequenzen seinen Weg hauptsächlich über Xr, und wird dadurch praktisch rein 
reell. Man kann die parallele Lage von wL; und Ry, auch so begründen, daß man 
sagt, der Eisenblechkern wirkt wie eine kurzgeschlossene Sekundärwicklung. Der 
Innenwiderstand R,., dieser Kurzschlußwicklung hängt von der elektrischen 
Leitfähigkeit des Kernmaterials und der Stärke der einzelnen Bleche ab. Er ist 
bei dünnen Blechen und Eisen als Kernmaterial groß, dagegen bei massivem 
Kern aus einem gut leitenden Material, zum Beispiel Kupfer statt Eisen, sehr 
klein. Nach Bild 100 liegt dieser Widerstand bei Vernachlässigung der sekundären 
Streuung ersatzschaltungsmäßig als transformierte Größe ö R,. parallel zur 
Induktivität Z;. 

In Bild 102 ist das Strom- und Spannungsdiagramm eines Transformators mit 
Eisenverlusten entwickelt. Des besseren Verständnisses wegen ist es einmal für 
eine rein reelle Belastung (a) und zum anderen für eine rein induktive Belastung (b) 
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gezeichnet. Bei der Konstruktion beginnt man zweckmäßig mit der Ausgangs- 
seite des Transformators. Aus der geforderten Spannung ll, und der Belastung #, 
ergibt sich der Sekundärstrom 9, und damit das in Bild a, und 5, dargestellte 
Diagramm der Sekundärseite. Zum Übertragen dieser Größen in das Ersatz- 
schaltbild werden U, und 3, mit dem Faktor ü beziehungsweise 1/ö multipliziert 
und damit auf die Primärseite bezogen. Es sei beispielsweise 2 = 1,5. Nach 
Gl. (131) ist der reduzierte Strom %,/ü identisch mit dein primärseitigen Be- 
lastungsstrom 9, a. Damit erhält man die Bilder a, und d,. Um die Spannung 
U., zu finden, muß man entsprechend dem Ersatzschaltbild zur Klemmenspan- 
nung U, die Spannungsfälle über dem Wirkwiderstand “2 R,,. und der Streu- 


u, 
up} 
nn N N > 
a) I I b; 
cu vu 
a) nd en 2 
32 
Te 
b 
J3 2 


B!ld 102. Das vollständige Transformatordiagramm und seine Entwicklung 
(a bei rein reeller Belastung, d bei rein induktiver Belnatung) 
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induktivität ü®Z,, addieren. Der eine Spannungsfall ist ü? Ra d =üU Ras 
U 


. : SV, ; 
=ÜlUys und der andere jwü?L,, — = ü jwL,g 8, =UUl,,. Der Wirkspannungs- 
Ü 


fall ist in Phase und der Streuspannungsfall senkrecht zu %/ü = Y,p aufzu- 
tragen. Der Deutlichkeit wegen sind die Verlustspannungen in den Diagrammen 
größer dargestellt, als sie im Vergleich zu den Nutzspannungen sind. Die Bilder a, 
und b, zeigen als Resultat der Summenbildung ö U, + Ülys + ZU,, den Span- 
nungszeiger ll.g. Anschließend werden in Bild a, und 5, die Diagramme so 
gedreht, daß U.a senkrecht nach oben weist. In dieser Form werden sie zum voll- 
ständigen Transformatordiagramm weiterentwickelt. Die Drehung geschieht 
deshalb, weil es üblich ist, den verketteten magnetischen Fluß & und den damit 
gleichphasigen Magnetisierungsstrom 9, in den Zeigerdiagrammen waagerecht 
zu zeichnen. 


Auf Grund der Spannung ll., fließt durch die Kopplungsinduktivität der Magne- 
tisierungsstrom V, = U.ofjwLx => UcafjiwZL, und durch den die Eisenverluste 
charakterisierenden Widerstand Rr, der Verluststrom %, = U.g/Rre- Su eilt der 
Spannung Ü.z um 90° nach, %, ist gleichphasig mit ihr. In Phase mit %,, liegt der 
Zeiger ® des gemeinsamen magnetischen Flusses. Er wird an sich nicht benötigt, 
aber der Vollständigkeit halber mit eingetragen. 9, und 9, bilden zusammen den 
Querstrom %,. Aus 9, und dem Nutzstrom 9, 5 wird durch vektorielle Addition 
der dem Netz entnommene primäre Gesamtstrom %, konstruiert. Die Kenntnis 
von 3, ermöglicht, die erforderliche Primärspannung U, zu ermitteln. U, muB 
um die Spannungsfälle, die 9, in R,, (gleichphasig zu 9,) und in Z,. (um 90° 
gegen %, voreilend) hervorruft, größer als U., sein. 

So werden Schritt um Schritt nach dem Ersatzschaltbild aus der sekundären Be- 
lastung die primäre Klemmenspannung und der Primärstrom gefunden. Man er- 
kennt, wie im Fall der rein ohmschen Belastung wegen des induktiven Blind- 
stromes und der Streuverluste U, und 3, nicht mehr in Phase miteinander sind, 
sondern einen Winkel p zwischen sich einschließen. Umgekehrt stehen im Fall 
der rein induktiven Sekundärlast U, und 9, nicht wie U. und $, genau senkrecht 
aufeinander, sondern haben eine Phase, die infolge der Wirkverluste im Trans- 
formator etwas kleiner als 90° ist. 


ß) Die Wickelkapazität 


Den Nachrichteningenieur interessieren in vielen Fällen stärker als die Eisen- 
verluste die Kapazitäten, die der Übertrager aufıreist, denn sie beeinflussen seinen 
Frequenzgang. Jede Wieklung eines Übertragers hat zwischen ihrem Anfang 
und ihrem Ende eine sogenannte Wickelkapazität C,,, oder Cy.. Sie ist durch die 
Kapazitäten zwischen den einzelnen Windungen und Lagen der Wicklung be- 
dingt. Außerdem weist jeder Wickel gegenüber dem meistens geerdeten Blech- 
kern oder Gehäuse eine gewisse Erdkapazität C,, oder C,. auf. Durch geschickte 
Erdung entweder des Wickelanfangs a oder des Wickelendes e kann man die 
größeren dieser Erdkapazitäten kurzschließen und dadurch ihren Einfluß aus- 
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schalten, In Bild 103 ist beispielsweise der Anfang @ der innersten Wicklung 1, 
da er eine besonders große Kapazität C,, zum Blechkern hat, geerdet. Von der 
Sekundärwicklung 2 ist das Ende e mit seiner verhältnismäßig großen Kapazität 
Ci, zum Gehäuse hin geerdet. Dadurch werden C,, und C,, unwirksam, und es 
schalten sich nur noch C%, und C,., zu den Wickelkapazitäten C,,, beziehungs- 
weise C,,, parallel. Außerdem haben die beiden Wiceklungen gegeneinander noch 
eine Kapazität C,,, die besonders bei hohen Übersetzungsverhältnissen sehr 
störend werden kann,weil dann nicht nur induktiv im gewünschten Übersetzungs- 
verhältnis, sondern — frequenzabhängig - auch kapazitiv Energie von der einen 
Wicklung auf die andere übertragen wird. Die Kapazität C,, läßt sich weit- 
gehend vermeiden, wenn man zwischen die beiden Wicklungen eine dünne, ge- 
erdete Metallfolie einlegt. Anfang und Ende der Metallfolie überlappen sich 
isoliert, damit keine Kurzschlußwicklung entsteht. 


Bild 103. Der Übertrager mit seinen 
Wicklungskapazitäten 


Alle diese schlecht kontrollierbaren und schlecht lokalisierbaren Teilkapazitäten 
berücksichtigt man im Ersatzschaltbild dadurch, daß man parallel zur Quer- 


induktivität eine Kapazität O,, einträgt. Vergleiche dazu noch einmal Bild 101. 
Die Wickelkapazität C, setzt sich nach der Formel 


Cu=014+— (142) 
7 


aus der resultierenden Wicklungskapazität C, und der reduzierten sekundären 
Gesamtkapazität C,/ü? zusammen. Untersucht man die Größe von C, und O,, 
so stellt man fest, daß sie in erster Näherung unabhängig von der Windungszahl 
konstant sind. Das hängt damit zusammen, daß einerseits mit wachsender Win- 
dungszahl und damit Drähten dünneren Durchmessers die Kapazität zwischen 
den einzelnen Lagen zwar anwächst, aber andererseits die Anzahl der Lagen zu- 
nimmt und so eine vermehrte Hintereinanderschaltung der Lagenkapazitäten 
stattfindet. Insgesamt bleibt die Wickelkapazität ungefähr konstant. Daraus 
folgt - gleichen Wickelraum für beide Wieklungen vorausgesetzt — ganz grob, daß 


0,=0, (143) 


ist. Bei großen Übersetzungsverhältnissen geht danı nach Ql. (142) von C, und 
O,fü° praktisch nur eine in die Rechnung ein. Ist zum Beispiel wie bei Vorüber- 
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tragern ü = a en de also ‚Er = 100, so ist C„=(C, +1000, = 100 C,. 
W, 10 ur 

Da bei den in der Verstärkertechnik verwendeten Übertragern die Kapazitäten 

C, oder O,sich in der Größenordnung von 100 pF bewegen, nimmt beim Vorüber- 

trager die wirksame Kapazität einen Wert um etwa C,, = 10000 pF an. Ist um- 


gekehrt, wie beispielsweise bei den Ausgangsübertragern von Pentoden, ö etwa 


1 
10 --- 20, also Er etwa 0,01...0,0025, so ist CO, praktisch einfach gleich C', und 
ue 


hat damit eine Größe von etwa 100 pF. 


Die Wirkung der Wickelkapazität besteht darin, daß sie zusammen mit den In- 
duktivitäten Resonanzstellen im Frequenzgang des Übertragers hervorruft, 
und zwar erstens eine Parallelresonanz mit der Querinduktivität und zweitens 
eine Reihenresonanz mit den Streuinduktivitäten. Die Resonanzfrequenz der 
letzteren liegt wegen des recht kleinen Wertes der Streuinduktivität höher als die 


Bild 104. Die Wicklungskapazitüät 
(a bei normaler Lagenwicklung, 
5 bei wilder Stufenwicklung, 
c bei Zweikammerwicklung) 


der Parallelresonanz. Wie stark sich die Resonanzen auswirken, hängt von der 
Bedämpfung durch die Verlustwiderstände und die ein- und ausgangsseitigen 
Belastungen ab. 

Um die Kapazität zu verringern, wendet man entweder die wilde Stufenwicklung 
oder die Mehrkammerwieklung an. Bei der ersteren wird der Abstand zwischen 
Anfang und Ende der Wicklung größer und damit C,, kleiner (Bild 10£b), bei der 
letzteren sind die Teilkapazitäten C, und C, der Wicklung in Reihe geschaltet, 
so daß sich die Gesamtkapazität erniedrigt (Bild 10£c). Weiterhin kann C, 
durch Verwendung von Drähten mit stärkerer Umspinnung, zum Beispiel Lack- 
Seide, kleingehalten werden. 

Im allgemeinen ist die Wickelkapazität unerwünscht. Sie stört die Gleichmäßig- 
keit des Übertragungsmaßes und verändert die obere Grenzfrequenz. In Sonder- 
fällen zieht man sie aber auch zusammen mit der Streuinduktivität zur Entzer- 
rung von Frequenzgängen heran, indem man den bei hohen Frequenzen begin- 
nenden Spannungsrückgang durch eine geschickt dimensionierte Resonanz wieder 
etwas anhebt. 
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II. Berechnung des Übertragers 


Die Berechnung des Übertragers der Nachrichtentechnik erfolgt nach anderen 
Gesichtspunkten als die des Transformators der Starkstromtechnik. In der 
Starkstromtechnik geht man von der zu übertragenden Leistung aus und be- 
rechnet aus ihr unter Berücksichtigung wirtschaftlicher Gesichtspunkte den er- 
forderlichen Eisenquerschnitt und die optimale Induktion. Diese bestimmt bei 
gexebener Spannung die Anzahl der unterzubringenden Windungen und bei vor- 
gegebener maximaler Strombelastung den Drahtquerschnitt und damit die 
übrigen Abmessungen des Transformators. 

In der Nachrichtentechnik ist es in erster Linie der zu übertragende Frequenz- 
bereich, der die Wicklung festlegt. Seine tiefste Frequenz bestimmt die Induk- 
tivität und diese nach Wahl des Blechkerns die Windungszahl der Primärwick- 
lung. Die Blechkerne sind genormt. Die Größe des zu wählenden Blechkerns 
richtet sich meistens nach den zugelassenen Verlustwiderständen. Das Über- 
setzungsverhältnis wird fast stets auf Grund einer Anpassungsforderung zwischen 
Generator und Verbraucher festgelegt. Nach Wahl des Blechkerns und der Win- 
dungszahlen erfolgt an Hand von Drahttabellen unter Berücksichtigung des 
Wicklungsaufbaus die Bestimmung des Drahtdurchmessers. Im Anschluß an 
die Festlegung der ungefähren Übertragerdaten wird eine Kontrolle der bei 
größter Aussteuerung maximal auftretenden Induktion durchgeführt. Das ist 
erforderlich, um übermäßige Verzerrungen zu vermeiden. Der errechnete Induk- 
tionswert muß unter einem bestimmten, in Tabelle I von Abschnitt 2. a) ange- 
gebenen maximal zulässigen Wert B,„.x bleiben. Handelt es sich um die Über- 
tragung größerer Leistungen, muß noch eine Kontrolle der Erwärmung statt- 
finden. Sie wird zweckmäßig so durchgeführt, daß man aus den bei maximaler 
Aussteuerung auftretenden Spannungen und Arbeitswiderständen den Strom 
und aus ihm und der gewählten Drahtstärke die Stromdichte berechnet. Diese 
wird mit den für die einzelnen Kerntypen angegebenen, zulässigen Werten ver- 
glichen. Bei der Durchführung der Nachkontrollen stellt sich meistens heraus, 
daß die Erwärmungsbedingungen kritischer als die Verzerrungsbedingungen sind, 


zumal dann, wenn es sich um einen Ausgangsübertrager handelt, der neben 
Wechselstrom auch Gleichstrom führt. 


1. Ermittlung der erforderliehen Induktivität 
und des Übersetzungsverhältnisses 


Die Berechnung eines Übertragers beginnt mit der Festlegung des Übersetzungs- 
verhältnisses und der erforderlichen Induktivität der Primärwicklung. Um den 
Berechnungsgang darzulegen, geht man am besten von Bild 105a aus. Es zeigt 
einen Generator mit der EMK oder Leerlaufspannung Z# = U, und dem Innen- 
widerstand R;. Die Belastung sei rein reell und habe den Wert R,. Die Frequenz 
des Generators sei veränderlich. Es werde danach gefragt, wie der Übertrager zu 
bemessen ist, damit er innerhalb eines bestimmten Frequenzbereiches eine gleich- 
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mäßig gute Energieübertragung gewähr- 
leistet. Hinsichtlich der Anpassung werde 
entweder reine Leistungsanpassung (R; 
= R,) gefordert oder irgendeine andere, 
beliebig wählbare Bedingung aufgestellt. 
In Bild 105 b ist der mit R, belastete 
Übertrager durch sein ideales Ersatz- 
schaltbild ersetzt. 


Unter der Annahme, daß im mittleren 
und hohen Frequenzgebiet die parallel 
zu ü R,liegende Querinduktivität Ze->Z, 
wegen ihres hier sehr hohen Widerstan- 
des gegenüber dem ohmschen Widerstand 
vernachlässigt werden kann, liefert die 
Ersatzschaltung als Bedingungsgleichung 
für reine Leistungsanpassung 


pP 

R=WR, BIRHUER> „„MaERz 

Rj+ü2R2 Ri+ü2Rz 
Daraus folgt ‚hinsichtlich des Überset- ua 1os. Zur Bestimmung der Induktivität 

zungsverhältnisses der Primärwicklung 

„_ W Bi er. 
ü=—- = |/ — (bei Leistungsanpassung) (l44a) 
Wo Rs 


Bei anderen Anpassungsforderungen geht man von dem \Vert aus, mit dem der 
sekundäre Belastungswiderstand auf der Primärseite erscheinen soll. In der 
Röhrentechnik wird dieser Wert mit R,opı bezeichnet. Er stellt denjenigen Wider- 
stand RZ, im Anodenkreis einer Röhre dar, auf den der Abschlußwiderstand R, 
durch einen Übertrager transformiert werden muß, damit sich in der Röhren- 
schaltung optimale Klirrfaktorverhältnisse einstellen. Wird die Bezeichnung 


Ra opt auch hier gewählt, ergibt sich @ aus dem Ansatz ö’R, = R, opt ZU 
= 2 R, opt 
= — = || — 144b 
= V R (144b) 


Mit dem Übersetzungsverhältnis hat man noch keinen Anhaltspunkt für die 
Windungszehlen selbst. Sie werden durch die tiefste zu übertragende Frequenz 
/u bestimmt. Das Ersatzschaltbild 5 läßt erkennen, daß mit abnehmender Fre- 
quenz der induktive Widerstand &_L, immer kleiner wird. Es besteht damit Ge- 
fahr, daß die Spannung an Z,, die zugleich die transformierte Ausgangsspannung 
üU, ist, mit kleiner werdender Frequenz zusammenbricht. Den genauen quanti- 
tativen Zusammenhang erhält man am besten aus der Ersatzschaltung d. Sie 
entsteht aus Bild b nach einer kleinen Umgruppierung der \Viderstände, wie sie 
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aus Bild c ersichtlich ist. Durch Anwendung der Sätze über die Aufstellung von 
Ersatzspannungsquellen wird aus dem Generator mit der EMK EZ und den Wider- 
ständen R; und üR, eine neue Ersatzspannungsquelle mit der EMK EZ’ oder 
Leerlaufspannung U} und dem inneren Widerstand R; (EMK E’ = der Leer- 
laufspannung U} an den Klemmen o-p, wenn der veränderliche Widerstand © Z, 
abgetrennt ist; R; = dem in die Klemmen o-p hineingemessenen Widerstand). 
Bekanntlich geht in einer solchen Schaltung die Spannung an der Induktivität 
dann auf 70% ihres maximal möglichen Wertes zurück, wenn die Frequenz so 
weit erniedrigt wird, daß der induktive Widerstand »Z, gleich dem Innenwider- 
stand R; wird. Soll das bei der unteren Grenzfrequenz w, geschehen, muß 
R,üR, 


oa,2, = M= R+ürR 


sein. Daraus folgt für die erforderliche Induktivität L, 


= RR 1 RiRs (145) 
ul. „Ruf Ba; 
Tu Su Rt ie 


Im Fall der Leistungsanpassung ist R; =’ R,. Für diesen speziellen Fall muß 
die Induktivität den \Vert haben 


R: 
Let= 3 (bei Leistungsanpassung) (146) 
ui u 


Soll der Spannungsfall am Übertrager bei der tiefsten Frequenz nicht 30%, 
sondern weniger sein, weilin der Schaltung mehrere kritische Stellen vorkommen, 
muß die Induktivität um einen bestimmten Vervielfältigungsfaktor größer sein, 
als sie sich nach Gl. (145) beziehungsweise (146) ergibt. Der Vervielfältigungs- 


faktor hat, wie hier nicht abgeleitet werden soll, den Wert ze en Die Größe g 
/ 1 = q° 

stellt das zulässige Verhältnis der Spannung U, an der unteren Grenze zur Span- 

nung U, im mittleren Frequenzbereich, also den Faktor 


g=— (147) 


dar. Soll beispielsweise die Spannung bei der tiefsten Frequenz nur um 10% 


kleiner als im mittleren Frequenzbereich sein, soll also q = LTE 0,9 sein, muß 


m 
die Primärinduktivität im Fall der Leistungsanpassung den Wert 


er. 5 Bi 


ı 


-F2u p-om 2 ” 


wu 


haben. Die Größe des Vervielfältigungsfaktors läßt sich bei vorgegebenem q 
direkt dem Bild 106 entnehmen. 
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Hat eine Schaltung n kritische Stellen, an 
denen die Spannung mit abnehmender Fre- 


quenz zusammenbricht, wählt man g nach B 
der Beziehung 5 
1 a 5 

= 48 = 

q er75 ) 5 

x 

Die mit diesem q-Wert berechneten n \ 
Blindwiderstände lassen die Spannung dann ! 


bei der tiefsten Frequenz um insgesamt 
gerade 30% abfallen. 


Bild 106 
Der Vervielfältigungsfaktor 


2. Bestimmung des Übertragertyps V1-9° 
Bei der Verwirklichung der Induktivitätsforderung wird von dem Satz Gebrauch 
gemacht, daß die Induktivität einer Drossel oder eines Übertragers bei kleinen 
Streuungen proportional dem Quadrat der Windungszahl ist. Der Proportionali- 
tätsfaktor, der für jeden Übertragertyp und jedes Kernbiechmaterial eine be- 
stimmte Größe hat, heißt Induktivitätsfaktor oder „die Induktivität je Win- 
dung“. Er hat die Bezeichnung A, und heißt deshalb auch wohl A,-Faktor. 
Mit ihm läßt sich schreiben 

L=A,u (149) 


Daraus folgt für die primäre Windungszahl 


en V alerts (150) 


und auf Grund des errechneten Übersetzungsverhältnisses für die sekundäre 
Windungszahl 


ee! 5 
we = Fri (151) 


a) Der Induktivitätsfaktor Az 


a) Aufstellung einer Berechnungsformel für A, 

} d 
Den Wert des A,-Faktors gewinnt man aus dem Induktionsgesetz u = „2 5 
Legt man der Berechnung einen geschlossenen Blechkern mit überall gleichem 
Querschnitt F zugrunde, gilt bekanntlich, wenn ! die Länge des Eisenweges 


bedeutet, 
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oder iv 


um Hp wF Erz — Habs w" 


Die Gegenüberstellung mit der Formel u =_L z ergibt, daß die Induktivitätl 
den Wert & 


„E 
L = Habs w 7 (152) 


hat und der Induktivitätsfaktor die Größe 


(153) 


Die Permeabilität ans setzt sich aus der Induktionskonstante 1, = 1,256 
«10°®H cm”! und der relativen Permeabilität a, zusammen. Führt man in Gl. (153) 
für Habs = Bohr den Zahlenwert von u,ein, und setzt man Fin cm? und die Bisen- 
weglänge lin cm ein, dann erhält man die Zahlenwertgleichung 


en . 
A,= 1,2564, 7 10-8 (154) 


(4, in H oder H/w’, F in cm?, ! in cm) 


Sie liefert die Induktivität je Windung in H oder deutlicher in H/w?. Für a, ist 
die für Wechselstromvorgänge maßgebliche Permeabilität einzusetzen. 

Für komplizierte Blechkernformen wird A, zweckmüßigerweise nicht aus den 
Abmessungen berechnet, sondern experimentell ermittelt. Man wickelt w Win- 
dungen auf den Wickelkörper des Übertragers und mißt unter Betriebsbedin- 


gungen die Induktivität Z des Übertragers. Das Verhältnis L/w? stellt dann den 
Ar-Faktor dar. 


ß) Der A,-Faktor in seiner Abhängigkeit von der Aussteuerung 


Bei der rechnerischen Ermittlung nach Gl. (154) und auch bei der experimentellen 
Bestimmung des A,-Faktors ist folgender Punkt zu beachten: Die relative Per- 
meabilität , ist strenggenommen keine Konstante. Infolge des nichtlinearen Zu- 
sammenhanges zwischen HZ und B ändert sich die Permeabilität bei wechselnden 
Durchflutungen dauernd. jr ist eigentlich eine Zeitfunktion und damit der 
Faktor A, ebenfalls. Dennoch arbeitet man mit a, und Z als mit zeitlich kon- 
stanten Größen. Man verwendet Mittelwerte, die allerdings noch von der Größe 
der Wechselfeldstärke H_ beziehungsweise der Wechselinduktion B_ abhängig 
sind. Als mittlere Permeabilität wird in der Literatur gewöhnlich der Quotient 
aus den Effektivwerten der Induktion und Feldstärke angeführt 


ee (155) 
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Bild 107 zeigt die bei verschiedener Wechsel- 
feldstärke Z_ durchlaufenen Hysteresesclılei- 
fen. Man erkennt, wie bei sehr kleinen Aus- 
steuerungen die Hystereseschleife ziemlich 
flach. verläuft, sich dann aber mit zunehmen- 
der Aussteuerung aufrichtet, um zum Schluß 
bei Aussteuerungen bis ins Sättigungsgebiet 
im Mittel wieder flacher zu werden. Int- 
sprechend ändert sich auch die mittlere Per- 
meabilität von zunächst kleinen Werten über 
große Werte wieder zurück zu kleinen Werten. n " 

Diesen Verlauf der Wechselstrom-Permeabilität en —_ 
in Abhängigkeit von BR =|2 B,ır zeigt Bild 108 großer Wechselmagnetisierung, 
für verschiedene Eisenblechsorten. Durch An- wenn kein Gleichfeld vorhanden Ist 
wendung eines logarithimischen Maßstabes ist 

der Bereich kleiner Aussteuerungen sehr weit auseinandergezogen. Man erkennt, 
daß die Permeabilität mit abnehmender Induktion einem Grenzwert zustrebt, 
den man die Anfangspermeabilität #4 nennt. Sie ist für die kleinen Aussteue- 
rungen, wie sie beispielsweise bei Mikrofonübertragern auftreten, maßgebend. 
Die Anfangspermeabilität des gewöhnlich verwendeten Dynamobleches IV streut 
je nach der Herkunft des Bleches ziemlich stark zwischen 


ka = 300 -- 600 


Die in der Tabelle 2 (Übertrager mit M-Kernen) am Ende des Unterabschnitts f) 
dieses Abschnitts II.2. angegebenen A;-Werte beziehen sich auf ein mittleres a4 


Biel! OIELER 


Bert 


=> Permeabilität u, 


Tn el 
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I 10 100 1000 10000  Gauf 
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Bild 108. Die Permeabilität ar in Abhängigkeit von der maximalen Induktion 8 für verschiedene 
Blechsorten (nach Bartels) 


176 G. Übertrager und Transformatoren 


von etwa 400. Mit zunehmender Aussteuerung steigt j., an. Tür eine Wechsel- 
induktion von B etwa 50 G oder einen Scheitelwert der Feldstärke von H etwa 
0,05 A/cm ist gr, 73 700. 

Um möglichst kleine Kerne zu erhalten, ist es zweckmäßig, Kernmaterialien zu 
verwenden, die eine große Anfangspermeabilität aufweisen. In Tabelle 1 sind 


einige der gebräuchlichsten hochpermeablen Eisenlegierungen mit ihren magne- 
tischen Eigenschaften zusammengestellt. 


us ee 
Lackfarbe des Bleches .............. schwarz blau/rot grau 
Anfangspermeabilität ...esuencenne: 400 1850 17000 
Höchstpermeabilität ......... oo000o 5000 14000 50000 
SOEDRUN DE gekenn. 20000 14000 8000G 
Naximal zulässige Feldstärke Ayar - - -- 1,0 0,5 0,04 A/cm 
Maximal zulässige Induktion Baar »--- 5 --- 6000 8000 4000 G 


Tabelle 1. Magnetische Eigenschaften der wichtigsten Übertragerbleche 


Bei der Auswahl der Kernmaterialien muß auf die maximal mögliche Aussteue- 
rung Rücksicht genommen werden. Um Übersteuerungen und damit ein zu 
starkes Anwachsen des Klirrfaktors zu vermeiden, darf die bei größter anliegen- 
der \Vechselspannung auftretende Induktion nicht in die Nähe der Sättigung 
kommen. Hinsichtlich der Verzerrungen wäre es sogar am günstigsten, wenn die 
betriebliche Maximalinduktion stets innerhalb des Bereiches liegen würde, in 
dem a, sich nur wenig ändert. Auf jeden Fall muß sie aber mit ihrem Scheitel- 
wert unterhalb des Knickpunktes der Magnetisierungskurve bleiben. In Tabelle 1 
ist dieser maximal zulässige Scheitelwert mit DR, bezeichnet und für die ein- 
zelnen Blechsorten angegeben. Arbeitet der Verstärker mit Gegenkopplung und 
ist auch der Übertrager mit in den Gegenkopplungsweg einbezogen, sind etwas 
höhere B-Scheitelwerte zulässig, zum Beispiel 6000 --- 8000 G bei Dynamoblech. 

Es zeigt sich immer wieder, daß es bei Übertragern, die hohe Leistungen zu über- 
tragen haben, gar keinen Zweck hat, hochpermeable Werkstoffe wie Mumetall, 
Permalloy oder Permenorm zu verwenden. Sie werden viel zu leicht übersteuert. 
Permalloy, Permenorm und Mumetall eignen sich in erster Linie für Eingangs- 
übertrager mit breitem Frequenzbereich und hohen Übersetzungsverhältnissen. 
Hier liefern sie kleine Kernabmessungen mit geringen Windungszahlen, Streu- 
ungen und Kapazitäten. Für Ausgangsübertrager, Zwischenübertrager und Netz- 
transformatoren genügt meistens das Dynamoblech IV. In Sonderfällen werden 
für hochwertige Übertrager mit kleinem Klirrfaktor oder Ausgangsübertrager mit 
breitem Frequenzbereich auch Eisennickelbleche mit etwa 40% Ni, sogenannte 
> 89 Blau- oder Rot- oder Permenorm-Bleche, verwendet. Sie haben, wie Bild 108 
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zeigt, eine in einem sehr weiten Induktionsbereich fast konstante und dabei ver- 
hältnismäßig große Permeabilität. 

Den in diesem Buch durchgerechneten Übertrager-Beispielen liegt ausschließlich 
das Dynamoblech IV zugrunde. Für dieses Material sind in der Tabelle 2 am 
Ende des Unterabschnitts f) dieses Abschnitts die zugehörigen Ar-Werte an- 
gegeben, und zwar einmal für eine verschwindend kleine Aussteuerung von 
B<1G (k4 = 400) und zum anderen für eine etwas stärkere Aussteuerung von 


B = 50 G (u, 2 700). 


y) Der A,-Faktor in.seiner Abhängigkeit von der Gleichstromvor- 
magnetisierung 


Außer von der Amplitude der Wechselfeldstärke hängt der A,-Wert noch stark 
von der Vormagnetisierung ab. Bild 109 zeigt, wie die Wechselmagnetisierung J B 


Bild 109. Neigung der Wechselmagneti- Bild 110. Die Permeabilität a, in Abhängigkelt 
slerungsschleifo bei verschledener von der Vormagnetisierung H= bei einer Wechsel- 
Vormagnetisierung H= induktion von etwa50G 


bsi gleicher Wechselfeldstärke AH auf Grund der Form der Hysteresekurve mit 
steigender Vormagnetisierung durch ein Gleichfeld 4. immer stärker abnimmt. 
Die Folge ist, daß damit auch die Permeabilität u, und der A,-Faktor abnehmen. 
Für die Permeabilität x, ist dies in Bild 110 bei einer Wechselinduktion von 
B=50G dargestellt. 

Um die Gleichfeld-Abhängigkeit zu verringern, fügt man in den Feldlinienweg 
einen Luftspalt ein, und zwar dadurch, daß man die Übertragerbleche nicht 
„überlappt“, sondern „gleichsinnig‘ stopft, also bei der Schichtung der Bleche 
die Luftspalte nicht wechselseitig, sondern einseitig anordnet. Hierdurch wird 
der A,-Faktor zwar kleiner, aber dafür unabhängiger von der Gleichstromdurch- 
Autung. Vergleiche dazu Bild 110, das deutlich die starke beziehungsweise 
schwache Abhängigkeit des u,-Faktors von der Vormagnetisierung bei der Aus- 
führung ohne und mit Luftspalt zeigt. In gewissen Bereichen ist der A,-Wert des 


12 Schröder, EL. NACHR.-TECHN. I 


Tr ———— 


178 G. Übertrager und Transformatoren 


Übertragers mit Luftspalt sogar größer als ohne Luftspalt. Die Ursache für diesen 
Effekt liegt in der bekannten, die Magnetisierungskurve linearisierenden Wirkung 
eines Luftspaltes. Zur näheren Erklärung ist Bild 111 gezeichnet. Es zeigt die 
Magnetisierungskurve eines Blechkerns mit und ohne Luftspalt und dazu einige 
kleine, bei einer bestimmten \Vechselfeldstärke AH durchlaufene Hysterese- 
schleifen. Man erkennt, daß von einer gewissen Vormagnetisierung ab, zum Bei- 
spiel bei Z,_, die kleine Hystereseschleife im Fall des luftspaltlosen Blechkerns 
facher liegt und damit ein kleineres a, aufweist als bei einem Kern mit Luftspalt. 


Bild 111. Zur Erklärung, daß bei 
höherer Vormagnetisierung die 
Permeabilität mit Luftspalt größer 
als ohne Luftspalt ist 


Um die starke Abhängigkeit der Permeabilität und damit der Wicklungsinduk- 
tivität von der Gleichstromvormagnetisierung auszuschalten, werden alle Über- 
trager, die von Gleichstrom durchflossen werden, also vor allem die im Anoden- 
kreis von Röhren liegenden Ausgangsübertrager, mit „Luftspalt gestopft“. Die 
Verkleinerung des A;-Faktors wird durch die hohe Konstanz der Induktivität 
und die wegen der linearisierenden Wirkung des Luftspaltes selbst bei hohen Aus- 
steuerungen verschwindend kleinen Verzerrungen wieder wettgemacht. In der 
erwähnten Tabelle 2 sind neben den A,-Werten für luftspaltlose Kerne auch die 
für einen Kern mit 0,5 mm Luftspalt aufgeführt. 


b) Der Widerstandsfaktor Ar 


o) Aufstellung einer Berechnungsformel für Ar 


Um in Gl. (150) den Induktivitätsfaktor A, einsetzen und so die Windungs- 
zahlen berechnen zu können, muß man sich für eine bestimmte Übertragergröße 
entschieden haben. Nach welchen Gesichtspunkten ist der Übertragertyp auszu- 
wählen? Er kann nach der zu übertragenden Leistung, nach dem aus der zulässigen 
Erwärmung folgenden Drahtdurchmesser oder nach dem zulässigen Spannungs- 
verlust ausgesucht; werden. Hier wird als Kriterium der Verlustwiderstand der 
Wieklungen herangezogen. Die Übertragergröße wird so ausgesucht, daß die Span- 
nungsverluste in den Wicklungen ein bestimmtes Maß nicht überschreiten. Im 


| 
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mittleren Übertragungsbereich hängen die Spannungsverluste praktisch nur von 
dem Verhältnis der Kupferwiderstände zu den beidseitigen Abschlußwider- 
ständen ab. 

Feldtkeller hat in seinem Buch „Einführung in die Theorie der Spulen und Übor- 
trager“ gezeigt, daß man für Überschlagsrechnungen und damit auch für die Er- 
mittlung der Typengröße den Gleichstromwiderstand R,, oder R,, der beiden 
Wicklungen eines Übertragers aus der Beziehung 


Ru: Arı 
Rus Arıwr 


berechnen kann. In diesen Beziehungen werden die beiden Widerstandsfak- 
toren Ar, und An, verwendet. Sie beschreiben in ganz ähnlicher Weise wie der 
Induktivitätsfaktor A, die Abhängigkeit der Gleichstromwiderstände vom Qua- 
drat der Windungszahlen. Wenn man die ganze Wickelfläche gleichmäßig auf die 
Primär- und Sekundärwicklung aufteilt, wird Ar, = Arz- Bezeichnet man den 
Widerstandsfaktor der Vollwicklung mit Ar, so würde der Widerstand einer 
Wicklung, wenn man sie als Vollwicklung ausführen würde, den Wert A, = Arw? 
haben. Wird ihr jetzt nur der halbe Wickelraum zugewiesen, steigt der Wider- 
stand auf etwa den doppelten Wert, da die Wickelfläche und damit auch der 
Drahtquerschnitt auf ungefähr die Hälfte heruntergehen. Ähnliches gilt für die 


Sekundärwicklung. Im ganzen kann man bei gleichmäßiger Aufteilung schreiben 


Ruı & 2Arw Ee 


ro m 2Arw. 


Der Widerstandsfaktor, für dessen Größe sich bei einem mittleren Kupferfüll- 
faktor von 0,5 die Beziehung (Zahlen wertgleichung) 


Io 
ae Bar 


ableiten läßt, ist in der Tabelle 2 mit angegeben. /, bezeichnet die mittlere Win- 
dungslänge in cm, F,, den Wickelquerschnitt in cm? und Ar den Widerstands- 
faktor in uQ) oder besser uN/w*. Man beachte, daß der 4R-Wert an sich nur ein 
roher Mittelwert ist, da sich der Füllfaktor mit dem Drahtdurchmesser ändert. 
Dennoch leistet er bei der Ermittlung des Übertragertyps gute Dienste. 


ß) Maximal zulässige Wioklungswiderstände 


Aus Gl. (156) folgt 


Setzt man dies in die untere Gleichung ein, ergibt sich 


Roı Roı 
Ru,s= wi? vu = ür 


12% 


ee WEEESESSSEGEREEEEEEEESESEEER 
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Das bedeutet, daß bei gleichmäßiger Wicklungsaufteilung der reduzierte sekun- 
däre Verlustwiderstand üö° R,,. gleich dem primären Verlustwiderstand AR,,, ist. 

Es kommt nun darauf an, aus den erlaubten Spannungsfällen die zulässigen 
Werte von R,., und ö® R,,, zu ermitteln. Die Berechnung möge an Hand der Er- 
satzschaltung von Bild 112 vorgenommen werden. Sie enthält die Querinduktivi- 
tät und die Verlustwiderstände, alles andere ist vernachlässigt. Da nur interes- 
siert, wie groß die Verluste in der Mitte des Übertragungsbereiches sind — an den 
Grenzen sind sie auf jeden Fall 30% größer -, wird die ganze Verlustrechnung für 
eine mittlere Frequenz durchgeführt. Für sie ist der Widerstand wZ der Quer- 
induktivität groß gegenüber den parallelliegenden Widerständen ö° R, + © Rn 


R; Ryı  GRw2=Ry 


Bild 112. Zur Berechnung des Spannungs- 
verlustes eines Übertragers 


Daraus folgt, daß man für die Berechnung der Spannungsverluste auch die Quer- 
induktivität außer Betracht lassen und nur mit den reellen Widerständen rechnen 
kann. Im Fall völliger Verlustlosigkeit würde man das Übersetzungsverhältnis ent- 
sprechend der Anpassungsbedingung Raopt = Üs? Rz zu 


R 
Ir 


wählen und damit eine Ausgangsspannung U,, erhalten von 


Bei Berücksichtigung der Kupferverluste muß man das Übersetzungsverhältnis ent- 
sprechend der Anpassungsbedingung Rgopt = Ryı + @Ryg + U R, = 2R,, + WR, 


zu 
ü = ag = 2 Ryı 
R, 


wählen. Mit diesemö erhält man dann für die transformierte Ausgangsspannung äU,, 
da sich bei gleichem R,opt die Primärspannung U, nicht ändert 


oder U, selbst zu 
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Im praktischen Betrieb ergibt sich damit gegenüber dem Idealfallein relativer Span- 
nungsverlust von 


u Jul el el 


U. U;0 R, opt R, opt R, 
Ei | 1 2 Rz 
aopt 
Bei der Auflösung dieser Gleichung nach R,,, erhält man 
2 
1-7 =-U-p®=1-27+7 
Hgopt 


Für Verluste unter > = (10...15)% kann unter Vernachlässigung des p2-Gliedes 
näherungsweise geschrieben werden 


R 
1-9 2 9 
R, opt 
oder 
R.ı zu pP R, opt (157) 


Gl. (157) kann im Fall einer Pentodenschaltung mit hohem Innenwiderstand und 
relativ hohem optimalem Abschlußwiderstand auf Verlustwiderstände führen, die 
zwar in bezug auf die Wechselspannungsverluste tragbar, aber in bezug auf die 
Gleichspannungsverluste in der Primärwicklung unzulässig groß sind. So ergibt sich 
zum Beispiel für den Ausgangsübertrager einer EL 41, die ein R;von 40 kQ und ein 
Raopt von TkQ hat, bei 12% zulässigem Wechselspannungsverlust ein Wert von 
Ro,zul = 0,12-7kQ = 840.0. Ein solcher Wicklungswiderstand würde bei einem 
Anodenstrom von 36 mA einen Gleichspannungsverlust von etwas mehr als 30 V 
verursachen. Wird dieser Wert als zu hoch angesehen, muß man den zulässigen 
Widerstand der Primärwicklung nach dem erlaubten Gleichspannungsverlust aus- 
wählen. Wie einzusehen ist, ergibt sich bei einem zulässigen Gleichspannungsverlust 
von AU,_ für den primären Wicklungswiderstand ein Wert von 


AU,- 


wlzul I 


(158) 


ce) Festlegung der Übertragergröße 


Ist nach einer der Gleichungen Gl. (157) oder (158) der zulässige Verlustwider- 
stand bestimmt, kann anschließend der Übertragertyp festgelegt werden. Im 
einfachsten Fall ermittelt men aus der geforderten Induktivität L, unter probe- 
weiser Annahme eines Kerntyps die Windungszahl w,. Dann berechnet man mit 
Hilfe der Windungszahl w, und des Ar-Wertes des angenommenen Blechkerns 
nach GI. (156) den Widerstand R,, und vergleicht ihn mit dem nach Gl. (157) 
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oder (158) ermittelten höchstzulässigen Wert. Je nachdem, in welcher Richtung 
er von dem zulässigen Wert abweicht, hat man anschließend mit einem größeren 
oder kleineren Typ noch eine weitere Proberechnung durchzuführen. 

Es gibt noch einen anderen \Veg, die geeignetste Übertragergröße festzulegen. 
Man geht von den beiden Gleichungen Z, = A,w,?’und R,, = 2 Arw,? aus und 
bildet das Verhältnis Ax/A,. Hierfür ergibt sich 


Soll jetzt R,,, möglichst kleiner als das höchstzulässige Ryızu und L, möglichst 
größer als das erforderliche L, .‚r sein, so folgt hieraus für das gewünschte Ver- 
hältnis Ap/A, ein Wert von 

A R 

R < al (159) 

AL er L, ort 
Setzt man auf der rechten Seite die Werte ein, erhält man eine Beziehung für das 
höchstzulässige Verhältnis von Ar/A,. Dieses läßt sich leicht für einige Typen 
durchprobieren, Soll zum Beispiel » < 10% = 0,1 bleiben, darf, wenn die End- 
röhre einen Innenwiderstand von R; = 670 Q hat und mit R,opt = 2300.02 ab- 
geschlossen werden soll, der primäre Verlustwiderstand höchstens einen Wert 
von 
67002 + 23002 


Rylzu z= 0,1 5 


=1500 


haben. Soll gleichzeitig L, »>>3H sein, ergibt sich für das höchstzulässige Ver- 
hältnis von Ar/Ar ein Wert von 


Ar _ 100 _.Q 

4, 23H H 
Nach Tabelle 2 hat der Übertrager N 42, wenn er wegen der Gleichstromdurch- 
flutung mit Luftspalt gestopft wird, ein An/A, von 15/0,4 = 37,5 Q/H. Der 
Typ M55 hat ein Ap/A, von 13/0,75 = 17,4 0/H. Da Apr/Ar s 25 O/H sein 
muß, kommt in diesem Fall nur der Typ M 55 in Frage. 


d) Bestimmung des Drabtquerschnittes 


Der Drahtquerschnitt läßt sich aus Tabellen entnehmen; vergleiche T'abelle 3. 
In ihr sind für die wichtigsten Isolationsüberzüge der Drähte die je 1om? Wickel- 
querschnitt unterzubringenden Windungen angegeben. Aus den Daten läßt sich 
bei bekanntem Übertragertyp, das heißt bekanntem Querschnitt F,,, und vor- 
geschriebener Windungszahl der erforderliche Drahtdurchmesser berechnen. Hat 
man beispielsweise in einem zur Verfügung stehenden Wickelquerschnitt von 
0,6 cm? 3600 Windungen unterzubringen, dann müssen gewissermaßen auf 1 cm? 
Querschnitt 3600/0,6 = 6000 Windungen untergebracht werden. Bei Verwen- 


En ı sum Sem ines DIT; — Bi 
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dung von Lackdrähten ist das mit einem Draht von 0,1 mm Stärke möglich, denn 
nach der Drahttabelle faßt 1 cm? Querschnitt 6400 Drahtquerschnitte. 

Über die Windungslänge I,, die in Tabelle 2 nach Voll-, Ober- und Unterwick- 
lung unterteilt angegeben ist, sowie über die Windungszahl w und den Wider- 
stand je 1 m Drahtlänge ist anschließend eine Nachkontrolle der Wicklungs- 
widerstände R,,, und R,, möglich. Bei der Bestimmung des Drahtdurchmessers 
muß beachtet werden, daß von dem theoretischen Wickelquerschnitt noch ein 
gewisser Betrag für Lagen- und Wicklungsisolation in Abzug gebracht werden 
muß (Beispiel 24). 


ec) Nachkontrolle der maximalen Induktion 


Bei der Besprechung des Zusammenhangs zwischen Wechselinduktion und Per- 
meabilität wurde erwähnt, daß das wirksame x, mit der Größe der Wechsel- 
induktion B ansteigt. Daraus folst, daß die Induktivität der Wicklung keine 
Konstante, sondern eine Funktion der Aussteuerung ist und ebenfalls mit ihr an- 
steigt. Das Größerwerden von L bedingt, daß sich mit zunehmender Aussteucrung 
der Übertragungsbereich nach unten erweitert. 

Die auftretenden nichtlinearen Vorgänge bei der Magnetisierung der Blechkerne 
haben noch eine andere, sehr unangenehme Eigenschaft. Sie führen bei großen 
Aussteuerungen zu starken Verzerrungen, jedenfalls dann, wenn der Übertrager 
ohne Luftspalt gestopft und dadurch stark aussteuerungsabhängig ist. Die Ver- 
zerrungen wachsen vor allem dann stark an, wenn die Magnetisierungskurve über 
ihren Knick hinaus in das Sättigungsgebiet ausgesteuert wird. Bei größeren Lei- 
stungen muß daher kontrolliert werden, ob der Höchstwert der Induktion noch 
unter der in Tabelle I angegebenen maximal zulässigen Gaußzahl De bleibt. 
Die Kontrolle wird zweckmäßig so durchgeführt, daß man aus der größten zu 
übertragenden Leistung und aus dem primärseitig wirksamen Belastungswider- 
stand R, =ü?R, die größte, am Übertrager auftretende Wechselspannung U, 
berechnet. Es gilt 

U,= YPR, =YPÜR, 


Zwischen U, und dem Scheitelwert B besteht, solange die Vorgänge einigermaßen 
sinusförmig verlaufen, die bekannte Beziehung 


U, =444wfBry, 
Löst man die Gleichung nach B auf, ergibt sich 


a U 
= 160 
_ 4,44 w, IFy. a) 


Nimmt nach dem Einsetzen der Betriebsdaten B einen Wert an, der über dem 
in Tabelle 1 aufgeführten Wert Buax liegt, muß aus Verzerrungsgründen ein 
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größerer Übertragertyp gewählt werden. Das gilt nicht für Übertrager mit Luft- 
spalt. Sie sind durch den Luftspalt so gut linearisiert, daß selbst bei Aussteue- 


rungen bis zu 12000 G hinauf die Verzerrungen noch in erträglichen Grenzen 
bleiben. 


t) Nachkontrolle der Erwärmung 


Die Erwärmung eines Übertragers hängt von seinen Kupfer- und Eisenverlusten 
ab. Die genaue Berechnung der aus den beiden Verlustarten sich ergebenden 
Temperatursteigerung ist sehr umständlich. Man erhält indessen schon einen sehr 
guten Anhaltspunkt für den Grad der Erwärmung, wenn man nur die Stromdichte 
in den Wicklungen nachrechnet und sie mit den sorgfältig für die einzelnen Über- 


tragergrößen ermittelten Normwerten vergleicht. Die Stromdichte ‚S errechnet 
sich aus der Formel 


Berl. Hi (161) 
FRE? 
Fi 


Hierin stellt d, die Drahtstärke der Primärwicklung und /, den Primärstrom des 
Übertragers dar. Für diesen Strom erhält man unter Vernachlässigung des bei 
Übertragern wegen der Kleinheit der Induktion stets sehr kleinen Magnetisie- 
rungsstromes I,, aus der Wechselspannung U, und dem Eingangswiderstand 
R, =üÜ:R, den Näherungswert 

T U, = U, 


4- U nn 
RR O GR 


(162) 


Fließt neben dem Wechselstrom noch ein Gleichstrom /,.. durch die Primär- 
wicklung, berechnet sich der Effektivwert des Gesamtstromes zu 


2 (163) 


Die mit diesem Strom berechenbare Stromdichte darf ein bestimmtes Maß nicht 
überschreiten, sonst steigt die Temperatur oder Übertemperatur der Wicklung 
auf unzulässig hohe Werte. Nach den Vorschriften des VDE ist für Lackdrähte 
und Drähte mit getränkter Baumwolle, Seide oder Papier eine Übertemperatur 
von 60 °C mit einer absoluten Maximaltemperatur von 95 °C zugelassen. Diesen 
Werten entsprechen unter der Voraussetzung, daß der Übertrager frei in Reum 
steht, die unten in Tabelle 2 angegebenen Stromdichten. Da die kleinen Über- 
tragertypen ein kleineres Kupfer- und Eisenvolumen haben und dementsprechend 
die entstehende Wärme schneller an die Umgebung abgeben, darf bei ihnen die 
Stromdichte größer als bei den großen Übertragern sein. Steht der Übertrager 
nicht frei im Raum, ist er eingebaut und befinden sich in seiner Umgebung noch 
andere Wärmequellen, wie zum Beispiel Röhren, müssen die zulässigen Strom- 
dichtewerte erniedrigt werden. Aus Vorsichtsgründen reduziert man in diesen 


Fällen die maximal zulässige Stromdichte bei allen kleinen Übertragern auf 
S = 3 A/mm‘®. 
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Übertragertyp M 20 | M 30 | M 42 M 55 | M 65 M 74 | 102 

NEE ana 0asn 20 | 30 42 55 65 74 102 |mm 
Breiten. ee 20 | 39 42 55 65 74 102 |mm 
Dicke rer 5 7 16 22 28 33 34 |mm 
Feldlinienlänge Lır..... | 4,7 | 7,2 | 10,2 13,1 15,4 17,2 23,8 |cem 
Kornquerschnitt Fer... . E 0,24} 0,48| 1,70 | 3,20 5,20 7,00 | 11,5 |cm? 
Kernvolumen Fl...... 112 |3,5 18 48 86 130 290 |cm? 
Faktor F/l .......... | 0,053|0,068| 0,18 0,28 0,36 0,44 0,51 |cm 
Wicklungsquerschnitt A, 02 |0,5 1,7 2,2 3,4 4,6 7,3 cm? 
A naluue de @ 

der Vollwicklung . e: 3,6 [5,4 9,2 12,0 14,6 16,8 | 22,0 Icm 

der Oberwicklung ... ® 114,4 |6,7 | 11 14,1 17,1 19,8 24 |cm 

der Unterwicklung . : 2,8 |41 7,4 9,9 | 12,1 14,0 ,| 20 |cm 
Widerstandsfaktor A, . 54 | 32 15 13 1l 10 8 uQ/w! 
Induktivitätsfaktor A, 

für Dynamoblech IV 

ohne Luftspalt bei 


Be en ; 0,27|0,32! 0,9 1,4 1,8 22 2,6 |uH/w2 
ohne Luftspalt bei 


u, = 700 (B=2 50 6) 047\0,00| 16 | 25 I s2 | 39 | 45 |aH/w: 

mit 0,5 mm Luftspalt 0,12 | 0,15| 0,4 0,75 1,0 1,1 1,3 |4«H/w? 
Übertragbare 

Leistung Pe a - | - 5 1ö 25 50 | 120 |vVA 

für f= 50 Hz und 60° 

Übertemperatur bei B _ — 110000 | 11000 | 11000 | 11000 | 12000 |G 


Maximal zulässige E 
Stromdichte $ für 60° 2 ] | 
Übertemperatur .... -!|-|5.6| 48 | 39 | 34 | 2,5 |A/mm? 
Windungen je l V bei | 
dem angegebenen | 


BNVerieeR | = 


— | 26,5 | 12,8 787| 5,85 | 3,26 |Wdg/V 


Tabelle 2. Abmessungen und Konstanten der Übertrager mit M-Kernen 


Beispiel 22 


Für einen Verstärker, der auf eine Fernleitung mit dem \Vellenwiderstand Z = 8009 
arbeitet, soll der Ausgangsübertrager N Ü berechnet werden. Bild 113 zeigt seine Schal- 
tung. Die tiefste zu übertragende Frequenz sei 200 Hz. Bei der Dimensionierung werde 
berücksichtigt, daß auch der Eingangsübertrager bei 200 Hz einen Spannungsfull ver- 
ursacht. Die reellen Verlustwiderstände sollen bei der Anpassung berücksichtigt wer- 
den, das heißt, der Übertrager soll so ausgelegt werden, daß, wenn man von der Aus- 
gangsseite aus in die Sekundärklemmen hineinmißt, der Innenwiderstand der Röhre 
und die Verlustwiderstände des Übertragers zusammen einen Wert von 800 haben. 
In diesem Fall tritt bei der Übertragung von Nachrichten zwischen Verstärkerausgang 
und Leitungseingang keine Reflexion auf. Die Streuung soll vernachlässigt werden. 

Zunächst wird für die Röhre und den Übertrager eine Ersatzschaltung aufgestellt 
(Bild 113b). Eine Röhre, die am Gitter mit dor Wechselspannung U, ausgesteuert wird, 
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Bild 113. Zur Berechnung des Ausgangsüber- 
tragers cines Leitungsverstürkers (a vereinfachtes 
Schaltbild des Leltungsverstürkers, b Ersatzschal- 
tung unter Berücksichtigung der Wicklungswider- 
stünde, c und d Ersatzschaltungen zur Berechnung 

der Primärinduktivität) 


je 
& = ©, u 


c d 


kann ersatzschaltungsmäßig durch einen Generator mit der EMK oder Leerlauf- 
U 
spannung 2,7 und dem Innenwiderstand R; nachgebildet, werden. Das Ersatzschalt- 


bild des Übertragers mit seinem Abschlußwiderstand Z besteht aus der Querinduktivi- 
tät 2), dem auf die Primärseite bezogenen Abschlußwiderstand 1°Z, dem primären 


Verlustwiderstand R,,, und dem transformierten Verlustwiderstand 122 R,,, der Sekun- 
därwicklung. 


Vorläufiges Übersetzungsverhältnis 


Unter Vernachlässigung der zunächst noch unbekannten Verlustwiderstände ergibt 
sich auf Grund der vereinfachten Ersatzschaltung von Bild 113c als Anpassungsbe- 
dingung 

WZ= R, 


und daraus als ungeführes Übersetzungsverhältnis 


ENRE_ 0 


800N n 


Erforderliche Primärinduktivität 


Aus der Ersatzschaltung c und seiner Umzeichnung und Weiterentwicklung in d liest 


man ab, daß die Spannung an der unteren Grenzfrequenz dann auf den y2. Teil der 
mittleren Spannung sinkt, wenn 


R 
L = \ = 
w, 1 $R % 
ist. Daraus folgt 
R 12000 
ae ee 
ee) PIPT TEILT zu laace 
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Blankdraht Lackdraht Lackseldedraht Querschnitt Widerstand 
o [-} Windungen [.) Windungen q jelm£u-Draht 

mm mm jel cm? om jel cm? mm? 2 
0,05 0,065 21000 0,103 8700 0,002 9,1 
0,06 0,08 15000 0,117 7100 0,0028 6,31 
0,07 0,09 12300 0,127 5900 0,0039 4,64 
0,08 0,10 9500 0,137 5010 0,0050 3,55 
0,10 0,12 6400 0,158 3670 0,0079 2,27 
0,12 0,14 4500 0,184 2920 0,0113 1,58 
0,14 0,16 3500 0,204 2300 0,0154 1,16 
0,16 0,18 2750 0,225 1900 0,0201 0,888 
0,18 0,20 2230 0,245 1590 0,0254 0,703 
0,20 0,22 1860 0,266 1350 0,0314 0,568 
0,22 0,245 1570 0,295 1160 0,0380 0,470 
0,25 0,275 1260 0,325 970 0,0491 0,364 
0,30 0,325 900 0,377 710 0,0707 0,252 
0,35 0,38 680 0,434 650 0,0982 0,186 
0,4 0,43 500 0,484 425 0,126 0,142 
0,5 0,535 330 0,591 285 0,196 0,091 
0,6 0,64 230 0,699 200 0,283 0,0631 
0,7 0,74 170 0,799 156 0,385 0,0464 
0,8 0,85 131 0,912 122 0,503 0,0355 
0,9 0,95 105 1,012 98 0,636 0,0281 
1,0 1,05 85 1,112 80 0,785 0,0227 
1,1 1,16 70 = = 0,95 0,0188 
1,2 1,26 60 _ == 1,13 0,0158 


Tabelle 3. Drahtstärken 


Da laut Aufgabenstellung angenommen werden soll, daß die Grenzfrequenz des Ein- 
gangsübertragers ebenfalls bei 200 Hz liegt, muß das wirkliche Z, um einen bestimmten 
Faktor größer als 4,8 H sein. Weil zwei kritische Stellen vorhanden sind, muß nach 


l 
Gl. (148) qg = +— = 0,843 und damit nach Bild 106 der Vervielfältigungsfaktor un- 
v2 


geführ 1,6 sein. Demzufolge ist Z, mindestens 1,6 4,8 = 7,7 H großzumachen. Ge- 


wählt werde 
L=3H 


Erforderliohe Windungszahl 


Um die Windungszahlen festlegen zu können, hat man als nächstes die Übertrager- 
größe zu bestimmen. Probeweise werde der Kern M 42 gewählt. Da der Übertrager vom 
Anodenstrom der AC 2-Röhre durchflossen wird, muß der Blechkern gleichsinnig ge- 
stopft werden. Nach Tabelle 2 hat er dann einen A,-Faktor von 0,4 - 10° H/w. Somit 


eind primärseitig 
En 
u=V-: -Vaione 7-10 I 4470 
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Windungen erforderlich. Der Wicklungswiderstand der Wicklung beträgt bei gleich- 
mäßiger Aufteilung des Wickelraumes auf die Primär- und Sekundärseite angenähert 


R,ı > 2Aru = 2.15.1070 .4470°5 60002 


Nach Gl. (157) dürfte, wenn man 10% Spannungsverlust zuläßt, Ru, = 0,1 R 
= 1200. groß sein. Da das errechnete R,,, nur 600) groß ist und damit nur 5% 
Spannungsfall verursacht, kann der M 42-Kern genommen werden. Die sekundäre 
Windungszahl hat zunächst angenähert den Wert 


Die Wicklung selbst hat einen Widerstand von 
R,32A,w? =2.15-10°°0-.1150 2400 
Ihr auf die Primärseite bezogener Widerstand hat den Wert 
WR,2239%. 002-6002 RAR, 


Endgültiges Üborsetzungsverhältnis 


Nach der Aufgabenstellung soll der Übertrager Leitung und Verstärkerausgang 
reflexionsfrei aneinanderschalten, damit sich auf der Verbindung keine mehrfachen 
Echos ausbreiten. Das ist nach Bild 114 der Fall, wenn der Generatorwiderstand KR; 


Ar GZAw? 


Bild 114. Ersatzschaltung zur Formulierung 
ü2z der Anpassungsbedingung des Leitungsverstürkers 


zusammen mit den Verlusten R,,, und fl?R,, gerade so groß wie der transformierte 
Abschlußwiderstand 0?Z ist. Daraus folgt als Anpassungsbedingung für die vorlie- 
gende Aufgabe 

WZ=R+HR + WR, 


Mit ihr lassen sich das Übersetzungsverhältnis & und die Windungszahl w, korrigieren. 
Da sich bei der Korrektur von % der reduzierte sekundäre Verlustwiderstand nur un- 
wesentlich ändert, kann man ansetzen 


228000 = 120000 + 8000 + 6000 = 132000 


Hieraus ergibt sich als Übersetzungsverhältnis 


ı/ 132000 
= Y ————— = 
_ 8000 > 


und als endgültige sekundäre Windungszahl 


_%ı 4470 
A ZW, 110 
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Auf die primären Übertragungsgrößen, wie Querinduktivität, Windungszahl und Ver- 
lustwiderstand, die aus Sicherheitsgründen bereits nach oben abgerundet wurden, übt 
die Anpassungsforderung keinen ändernden Einfluß aus. 


Beispiel 23 


Es soll ein Übertrager M 42 ohne Luftspalt nachgerechnet werden, der in einer Schal- 
tung ist, die generatorseitig einen Innenwiderstand von 800 und eine EMK von 
E=6V hat. Der Übertrager babe w, = 1000 Windungen mit R,, =30N und 

= 1600 Windungen mit R,,= 1750 Kupferwiderstand. Die Streuung möge zu 
e —= 2% angenommen werden. Schaltung und Ersatzschaltung des Übertragers zeigt 
Bild 115. Folgende Fragen sind zu beantworten: 1) Wie groß muß der Verbraucher- 
widerstand sein, damit er möglichst viel Energie aufnimmt? (Leistungsanpassung.) 
2) Wie groß ist der Übertragungsbereich des Übertragers bei Leistungsanpassung 


und bei dreifacher Überanpassung? 3) Wie groß ist die Induktion Bi 


Bild 115. Schaltung und Ersatz- 
FIRE schaltbild zum Beispiel 23 


- Lig Be FERw2 


30n 


Abschlußwiderstand 


Damit der Verbraucher R, die größtmögliche Leistung aufnimmt, muß sein Wider- 
stand gleich dem Ausgangswiderstand derjenigen Schaltung sein, die ihn speist. Daraus 
folgt, wenn man im mittleren Übertragungsbereich den Einfluß der Quer- und Streu- 
induktivitäten vernachlässigt, daß 


R+RıttRa=iR, 


in muß. A et 
sein muß. u 10% 25 tolg 
8000 + 300 + 0,625°-75Q = 0,625? R, 

oder 
(800+ 30 + 30) 2 
R,= 


= 22000 
— 0,391 —— 


Im Fall dreifacher Überanpassung des Verbrauchers an den Gencrator, die bei Trioden 
aus Verzerrungsgründen angewendet wird, soll die Schaltung, die der Generator speist, 
einen Eingangswiderstand von 3 R; haben. Hier ist demnach der Ansatz zu machen 


Ryı +WRatUR=3R, 
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Er liefert m 20-20-3002 _ ooon 
== 0,391 ee 
Übertragungsbereich 


Aus Gl. (149) folgt für die Primärinduktivität Z,, wenn man der Rechnung eine Per- 
mesabilität von 2, = 400 und damit einen A,-Faktor von 0,9 - 10°° H zugrunde legt, 


L, = 4, w? = 0,9. 10°°H 1000? = 0,9H 
Nach Gl. (137) hat die Streuinduktivität einen Wert von 
Lo+WL0)=L1, = oL, = 0,02-0,9H = 0,018H 


Nach dem Ersatzschaltbild und dem Größenverhältnis der Blindwiderstände zu den 
Wirkwiderständen kann bei der Berechnung der tiefsten Übertragungsfrequenz die 
Streuinduktivitüt und bei der Berechnung der oberen Grenzfrequenz die Querinduk- 
tivität vernachlässigt werden. Für die Belastung @? R, sind im Fall der Leistungsan- 
passung 0,625? - 22000 = 8600 und im Fall dreifacher Überanpassung 2340 Q) in 
Ansatz zu bringen. Damit ergibt sich für die untere Grenzfrequenz auf Grund der Er- 
satzschaltung von Bild 116a 


soon 30N R;=83011890N12370N) 
[| 
= &) L, Hos# 
09H Bild 116. Ersatzschaltbilder 
zum Beispiel 23 (a Schaltung 
OL)=18mH e zur Berechnung von fu 
soon un I” Rj=1720..132000) b Schaltung zur Berechnung 
Bun von f.) 
= 18mH 
(23500) 
b 
im Fall der Anpassung 
Ri 8300-8900 En 
wu-r- 4778 
L, 0,9. Na (830 + 890) 
beziehungsweise [,=>76 Hz 
und im Fall dreifacher Überanpassung 
ß 830N-23700 
= 692 a7! 


u = 0,905 (830 + 2370) 


beziehungsweise f4=110Hz 
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Für die obere Grenzfrequenz ergibt sich auf Grund von Bild 1166 zunächst 
a1, = RU 


Daraus folgt für den Fall der Anpassung 


17200 
sa Te 
[97 0.018 05 95600 8 
beziehungsweise fo == 15200 Hz 
und für den Fall dreifacher Überanpassung 
2 
? Eur = 177600 371 


9% 901808 


beziehungsweise /, => 28320 Hz 


Induktion B 
Die Induktion errechnet sich im mittleren Übertragungsbereich bei / = 800 Hz ans 


der Beziehung U, = 4,44 wfBFon Setzt man boi Leistungsanpassung für die Span- 
nung U, am Übertragereingang einen Wert von etwa 3 V an, ergibt sich 
3V Vs 


B te 50-1073 = 
I 772-1000 :BO0 Sal RE 


An der unteren Übertragungsgrenze bei f, = 70 Hz nimmt Beinen Wert an von 


3V Va 
Fam ae 
4,44 : 1000: 708° !.1,7cm? one 570G 


B- 
Die Nachrechnung der Induktion zeigt, daß sie bereits bei einer mittleren Frequenz 
einen solchen Wert hat, daß man bei der Berechnung von Z, für A, eigentlich den 
Wert 1,6 -10°°H hätte einsetzen müssen. Die Induktivität wäre dann nicht 0,9 H, 
sondern 1,6 H groß gewesen. Im ganzen würde sich dadurch der Übertragungsbereich 
nach tieferen Frequenzen hin verschieben, 


Beispiel 24 

Eine Pentode mit dem Innenwiderstand 25 kO), die aus Gründen der Verzerrungsfrei- 
heit mit einem Widerstand von R,.„, = 7 kO2 abgeschlossen werden soll, arbeite über 
einen Ausgangsübertrager auf einen Lautsprecherwiderstand von 5,5 (2. Wie ist der 
Übertrager hinsichtlich Typ, Primärinduktivität, Windungszahlen und Drahtdurch- 
messer auszulegen, wenn ein Frequenzbereich von 50: 12000 Hz übertragen werden 
soll? Durch die Anodenwicklung fließe ein Gleichstrom von 36 mA. Er soll in der Wick- 
lung höchstens einen Spannungsfall von 20 V verursachen. Die Wechselspannungs- 
verluste des Übertragers sollen kleiner uls 10% bleiben. 


Gleichstromwiderstand der Primärwicklung 


Aus dem zulässigen Gleichspannungsfall von AU,_=20V bei I,, = 36 mA folgt 
t hend Gl. (158 
entsprechend Gl. (158) AU, 90V 


Rei zul Ss SE > 0,036 A = 650 Q 
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Diese Forderung ist kritischer als die über den zulüssigen \Vechselspannungsverlust, 
die nach GI]. (157) einen Widerstand von 


Ruyzu SPReop = I 1° 7 kQ = 7000 
zulassen würde, 


Übersetzungsverhältnis 


Aus der Bedingung, daß der R, = 5,5 große Lautsprecherwiderstand zusammen 
mit den Kupferverlusten auf der Primärseite mit zusammen Rt, = 70002 er- 
scheinen soll, folgt 


Raopı = R,ı+ TBIR, 5 + ur, = 7000 


Bei gleichem Wickelraum kann der reduzierte sekundäre Wicklungswiderstand U? R,, 
gleich R, , gesetzt werden. Damit ergibt sich 


70000 = (550 +550 + 425,5) Q 


oder 
w, 1/59000 
L=— —=l —= 39,7 
- m 6,50 S2 
Primärinduktivität 


Die Berechnung von L, erfolgt an Hand des Ersatzschaltbildes. Es ist in Bild 117 dar- 
gestellt. Da die Gleichstromverluste in ihrer ungefähren Größe bekannt sind, werden 


sie bei der Aufstellung der Ersatzschaltung mit berücksichtigt. Für die untere Grenz- 
frequenz muß w,L, = Ri sein. Daraus folgt 


‚ _25,55:645 


= =515kn 
25,55+645 ' 


Ra opl 


=7kN 


—- 


I) 


wi; 


Bild 117. Ersatzschaltung zum Entwurf des Übertragers von Beispiel 24 


Übertragertyp 


Nach Gl.159 muß der Übertragertyp so ausgewählt werden, daß das Verhältnis 
A,/A, höchstens gleich R,,,.,/2Z;.„., wird. Das bedeutet im vorliegenden Fall, daß 


4, _ 5500 Q 


A ern MT 


M 
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sein muß. Nun ist nach Tabelle 2 für mit Luftspalt gestopfte Übertrager Az/A,im Fall 
des Typs M 42: 37,5 0/H, im Fall des Typs M 55: 17,4 2/H und im Fall des Typs 
M 65: 11 Q/H. Um zu sehen, wie weit man mit einem M 55-Kern, der dem verlangten 
Wert von 16,8 am nächsten liegt, kommt, soll der Übertrager mit diesem Kern, ob- 
gleich er an sich etwas zu knapp ist, probeweise durchgerechnet werden. 


Windungszahlen 
Nach Gl. (150) ist L, 16,4H 
w =] =] ——_ _—_ __ = 4680 
hl] Ar 0,75-10-°H —— 
und 
_ 0 __ 4680 
= a 3,7 ml 


Drahtdurchmesser 


Der Übertrager 1 55 hat nach Tabelle 2 einen Wickelquerschnitt von F, = 2,2 cm}, 
Setzt man für die verschiedenen Isolationszwischenlagen einen Querschnittsverlust 
von 10% an, und teilt man den restlichen Querschnitt gleichmäßig auf die Primär- 
und Sekundärwicklung auf, steht der Primärwicklung mit ihren 4680 Windungen ein 
Wickelquerschnitt von l cm? zur Verfügung. Das bedeutet, daß auf 1 cm? 4680/1,0 
= 4680 Windungen untergebracht werden müssen. Dem entspricht nach Tabelle 3 bei 
Verwendung von Lackdrähten ein Drahtdurchmesser von 0,1 oder 0,12 mm. Es werde 
zunächst der stärkere Draht ausgewählt, damit R,, den zulässigen Wert von 550 
möglichst wenig überschreitet. Bei einer mittleren Windungslänge von !, = 9,9 cm 
(Unterwicklung) und einem Widerstand von 1,58 (%/m hat R,, ziemlich genau den 
Wert 4680 - 0,099 m - 1,58 Q/m = 732. Er ist größer als ursprünglich vorgesehen 
und verursacht einen Gleichspannungsverlust von AU,_= 7320 - 0,036 A — 26,3 V. 
Die je 1 cm? unterzubringende sekundäre Windungszahl ist 143/1,0 = 143. Diese Wick- 
lung kann mit einem Lackdraht von 0,7 mm Durchmesser ausgeführt werden. Bei einer 
mittleren Windungslänge von 14,1 cm (Oberwicklung) und einem Widerstand von 
0,0464 C)/m nimmt sie einen Widerstand von R,„,= 143 - 0,141 m - 0,0464 2/m=0,935 (2 
an. Der zugehörige, auf die Primärseite bezogene Widerstand von 1R „= 32,72.0,935 
= 10000 ist größer als ursprünglich veranschlagt. Da aber der \Vert als solcher 
immer noch kleiner als die 1600. bleibt, die bei 10% Wechselspannungsverlust auf 
der Sekundärseite erlaubt wären, kann im Moment von einer nochmaligen Durch- 
rechnung des Übertragers Abstand genommen werden. 


Kontrolle der Stromdichte 


In der Primärwicklung fließen der Anedengleichstrom von I/,, = 36 mA und der 
Anodenwechselstrom /,_. Nimmt man an, daß die Röhre 4 W an den wirksamen 
Anodenwiderstand von (5900 + 732 + 1000) Q = 7632 abgibt, hat I,_ einen 


Wert von 
4W 
Ze ae 
L.=] TEPI0) 0,023 A = 23mA 


Damit errechnet sich der Effektivwert des Gesamtstromes zu 
I=YR_+1_ = Y36?+ 23? mA = 42,7mA 
13 Schröder, EL. NACHR.-TECHN.I 
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Dem entspricht bei einem Draht von 0,12 mm & eine Stromdichte von 


STH — 9,0113mm? "" mm: 


Nach Tabelle 2 ist für einen Übertrager M 55, wenn er im Freien steht, eine Strom- 
dichte von 4,8 A/mm? zugelassen. Da. der Übertrager aber in ein Gehäuse eingebaut 
wird und außerdem in seiner Nachbarschaft die im Betrieb sehr heiß werdendo Röhre 
AL<4 sein wird, ist eine Stromdichte von 3,8 A/mm?® eigentlich zu hoch. Es zeigt sich 
hier wie schon oben bei der Berechnung der Typengröße und des Gleichspannungs- 
falles, daß der Kern M 55 etwas zu knapp ist. 


Kontrolle der maximal auftretenden Induktion 


Bei 4 \Y maximaler Leistung und R,.,., = 7kf2 Anodenwiderstand herrscht an der 
Primärwicklung eine Anodenwechselspannung von 


Te — [PRaot =Y4W- -70000 = 167 V 


Dem entspricht bei der tiefsten zu übertragenden Frequenz von f = 50 Hz und einem 
Eisenquerschnitt von F,, = 3,2 cm? nach Gl. (160) eine Induktion von 


a PR 167 V 2 
Wäre der Übertrager ohne Luftspalt gestopft, würde eine Induktion von 5000 G otwas 
reichlich hoch sein. Da aber wegen der Gleichstromdurchflutung im Kern ein Luftspalt 
vorgesehen ist und der Luftspalt eine stark linearisierende Wirkung auf die Magneti- 
sierungskurve des Blechpaketes ausübt, bleibt die Induktion von 5000 @ hier mit 
Sicherheit noch innerhalb der zulässigen Grenzen. 

Im ganzen geschen ergibt sich, daß der Kern M 55 hinsichtlich der Erwärmung und 
des Kupferwiderstandes der Primärwicklung etwas knapp ist. Man geht deshalb besser 
zum nächst größeren Übertragertyp über. 


Aufgabe 34 


Rechne das vorige Übertragerbeispiel nach für den Fall, daß statt des zu knnppen 
Kernes M 55 ein Kern M 65 gewählt wird, und erkenne, daß dieser Typ sehr reichlich 
ist. (Antwort: w, — 4050, d, = 0,16 mm CuL, R„, = 435 Q, ww, = 124, d, = 1,0 mm, 
Ru = 0,481 Q,W R,, = 514.0, 8 = 2,2 A/mm!, B = 3000 G) 


Aufgabe 35 


Es ist das Strom-Spannungsdiagramm des in Bild 118a, b mit seiner Ersatzschaltung 
dargestellten Transformators zu entwerfen. Es sei: vw /w, =2, w=300s"!, Rus 
=10Q0, 0=7%, L)=5H, R„=7TKEQ, Ru, = 300. Zweckmäßiger Maßstab: 
lcm£ 20 V beziehungsweise 1 cm £ 0,1 A. (Lösung siehe Bild 118c. Der Einfach- 
heit halber ist im Diagramm nicht U, ,, sondern U, senkrecht gezeichnet. Dadurch 
liegt 9, nicht genau waagerecht. Zwischenlösungen: Z,, = #L,. = 0,175 H, Ura 
sr, I,, = 0,0335 A, I, = 0,162 A, I, 3 0,64 A, U, 3272 V, o, => 56°) 
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Aufgabe 36 


Von einem Übertrager sind folgende Daten gegeben: % = 5, Ra, = 65002, Ra =30Q, 
Z, =1H. Überlege an Hand des Ersatzschaltbildes, welchen Spannungsverlust dio 
Verlustwiderstände bei / = 1000 Hz bedingen, wenn der Übertrager zwischen einem 
Generator mit R; = 600.02 und einem Verbraucher von R, = 25. (2 eingeschaltet ist. 
Die Streuung werde vernachlässigt. Wo liegt die untere Übertragungsgrenze? (Ant- 
wort: Unter Vernachlässigung von wL würde ohne Verluste U, = 0,102E sein, mit 
Verlusten ist U,=0,093 £. Folglich ist der Spannungsverlust ungefähr 10%. {u= 54 Hz) 


Ljg=? üflyg=? 


Bild 118, Zu Aujgabe 35 (a Schaltung des belasteten Transformators, 
d Ersatzschaltung, e Transformator-Diagramm) 


Aufgabe 37 


Gegeben sei ein Generator mit R; = 5000 2 und ein Verbraucher von R, = 600 0. 
Der Außenwiderstand soll mit einem Übertrager aufden Wert R, opt =2 R=100002 
transformiert werden. Welchen Wert muß unter Vernachlässigung der Verlusto die 
Primörinduktivität haben, wenn bei der tiefsten zu übertragenden Frequenz von 
70 Hz a) 30% und b) 12% Spannungsrückgang gegenüber dem Wert im mittleren F're- 
quenzbereich erlaubt ist? (Antwort: Z, = 7,58 beziehungsweiso 14 H) 


Aufgabe 38 


Welcher Typ muß in beiden Fällen für den Übertrager der Aufgabe 37 gewählt werden, 
wenn der Übertrager mit Luftspalt gestopft wird und die Primärwieklung höchstens 
einen Widerstand von 400 2 aufweisen darf? (Antwort: Im Talla): M 55, im Fall b): 
M 65) 
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Wiederholungsfragen 


Was ist zur Phasenlage der Sekundärspannung eines Übertragers im Vergleich zur 
Primärspannung zu sagen? Wie kann man die Streuinduktivität eines Übertragers 
meßtechnisch bestimmen? Welche Mittel kennt man, um die Wicklungskapazität eines 
Übertragers kleinzuhalten? Welches Mittel wendet man an, um die Kapazität zwischen 
Primär- und Sekundärwicklung kleinzuhalten? Wann ruft ein Übertrager lineare und 
wann nichtlineare Verzerrungen hervor? Welche Größen bestimmen die untere und 
obere Übertragungsgrenze eines Übertragers? Warum werden gleichstromdurch- 
flossene Übertrager mit Luftspalt gestopft? \Vo lohnt sich die Anwendung hochper- 
meabler Kernbleche? Skizziere die Ersatzschaltung zur Berechnung der Übertragungs- 


verhältnisse bei der tiefsten, mittleren und höchsten Frequenz. Wie wirken sich die 
Wickelkapazitäten auf den Frequenzgang aus? 
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H. Leitungen 


J. Theorie der Leitungen 


1. Einleitung 


In Stromkreisen ohne beachtenswerte Ausdehnung ist die Zeit für die Ausbrei- 
tung elektromagnetischer Vorgänge so klein, daß man einen bestimmten Vor- 
gang, ohne einen nennenswerten Fehler zu machen, als am Ein- und Ausgang der 
Schaltung gleichzeitig vorhanden ansehen kann. Kleine Abmessungen — klein 
im Vergleich zur verwendeten Wellenlänge - weisen im allgemeinen die Anlagen 
der Starkstromtechnik sowie die Bauelemente, Verstärker und sonstigen Geräte 
der Nachrichtentechnik im normalen Ton- und Hochfrequenzgebiet auf. Anders 
liegen die Verhältnisse bei den Leitungen der elektrischen Nachrichtentechnik. 
Hier spielt die Zeit zum Durchlaufen der Leitung schon eine so wesentliche Rolle, 
daß man keineswegs mehr von einer Gleichzeitigkeit der Vorgänge am Ein- und 
Ausgang der Leitung sprechen kann. Sollen daher die Strom- und Spannungsver- 
hältnisse auf einer Leitung dargestellt werden, so ist neben der zeitlichen Ände- 
rung der elektrischen Größe auch ihre Ortsabhängigkeit zu berücksichtigen. 

Das Ergebnis entsprechender Untersuchungen ist manchmal, wie die Bilder 119a 
und 5 zeigen, ein sehr merkwürdiges. Das linke Bild stellt den Verlauf der Eflek- 
tivwerte einer Tonfrequenz längs eines normalen, leer laufenden Kabels dar. Daß 
die Spannung zwischen den beiden Adern der Doppelleitung wegen der unver- 
meidlichen Verluste zum Leitungsende hin abnimmt, ist verständlich. Daß sie 
aber an der Stelle x, dauernd kleiner als an den nachfolgenden Stellen sein soll, 


Ueyr 
Vert 
Ur 
a b 
57 x l 5} bi a b2 a2 ı 


Bild 119. Spannungsverlauf an einer leer laufenden Doppolleitung (a Kabel bei einer Tonfrequenz, 
5 Paralleldrahtsystem bei einer Hochfrequenz [Lecherleitung]) 


ah 
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ist zunächst verwunderlich. Noch ausgeprägter tritt dieser Effekt an einem 
Paralleldrahtsystem der Hochfrequenztechnik in Erscheinung (Bild 119b). Hier 
gibt es bestimmte Stellen (a,, a,) der Leitung, in denen die Spannung dauernd 
Null ist, und andere Stellen (b,, 5.), in denen sie ständig größer als an den un- 
mittelbar benachbarten Punkten ist. Diese typische Spannungsverteilung weist 
deutlich auf das Vorhandensein einer stehenden Welle hin, die sich übrigens im 
linken Bild auch schon, aber noch verschvommen bemerkbar macht. Man sieht, 


auf den zunächst scheinbar so einfachen Leitungen können sich merkwürdige 
Dinge abspielen. 


Im folgenden sollen nun die Vorgänge auf den Leitungen genauer untersucht 
werden, und zwar im ersten Teil aus einigen einfachen, leicht faßlichen Vorstel- 
lungen heraus und im zweiten Teil auf Grund der exakten Theorie. Die Unter- 
suchungen beschränken sich auf den eingeschwungenen Zustand. Einschwing- 
vorgänge und einmalige Spannungsstöße, wie zum Beispiel Wanderwellen, wer- 
den außer Betracht gelassen. Die Beschränkung auf den eingeschwungenen Zu- 
stand bedeutet, daß angenommen wird, daß sich die elektrischen Größen an 
allen Stellen der Leitung und zu allen Zeiten im Takt der von außen angelegten 
Schwingung ändern. Sie müssen nicht die gleiche Phasenlage, wohl aber die 
gleiche Frequenz wie die Eingangsgröße haben. 


2. Die Leitungskonstanten homogener Leitungen 


Eine Doppelleitung, deren elektrische Eigenschaften längs der ganzen Strecke 
gleichbleiben, bezeichnet man als homogene Leitung. Normale Kabel, Freilei- 
tungen und auch die sogenannten Krarupkabel sind homogene Leitungen. Nicht 
homogen ist beispielsweise die Pupinleitung. Bei ihr sind in gewissen Abständen 
konzentrierte Induktivitäten, sogenannte Pupinspulen, in den Leitungszug ein- 


gebaut. Im folgenden wird im wesentlichen nur die Theorie homogener Leitungen 
entwickelt. 


Jede Leitung hat vier Eigenschaften, von denen die Übertragung der elektrischen 
Energie abhängt: Widerstand, Induktivität, Ableitung und Kapazität. Da alle 
vier Größen wegen des gleichmäßigen Aufbaus der Leitung proportional der Lei- 
tungslänge anwachsen, werden sie für Ikm Doppelleitung angegeben. Die 
Werte je Längeneinheit nennt man die Leitungskonstanten. Man bezeichnet sie 
mit R’, L’, G’ und C”. Gelegentlich wird auch der Ausdruck Widerstandsbelag, 
Kapazitätsbelag und so weiter verwendet. 

R’ ist der Wirkwiderstand von 1km Hin- und Rückleitung. Für cine Frequenz 
um 800 Hz hat er beispielsweise bei einem Kupferleiter von lmm ® den Wert 
46 Q/km. Wegen des Hauteffektes nimmt R’ mit der Frequenz zu. 


Die Induktivität L’ der Ternsprechleitungen ist nahezu frequenzunabhängieg. 


Ihre Größe liegt bei Freileitungen in der Größenordnung von 2 mH/km und bei 
Kabeln in der Nähe von 0,7 mH/km. 
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Die Ableitung 6” ist bei Kabeln für Wechselströme von 1000 Hz ungefähr 1 4S/km. 
Sie ist wesentlich größer als die reine Gleichstromableitung, da bei Wechselstrom 
zu den Isolationsverlusten noch die Verluste durch die wechselnde Umorientie- 
rung der Moleküle im Dielektrikum hinzukommen. Bei Kabeln wächst @ etwa 
proportional mit der Frequenz. Bei Freileitungen hängt die Ableitung stark von 
den Witterungsverhältnissen ab. Sie beträgt hier ebenfalls etwa 1 „S/km, ist aber 
nur wenig frequenzabhängig. 

Auch die Kapazität C’ ist kaum frequenzebhängig. Für Freileitungen ist sie 
etwa 6 nF/km, für Kabel etwa 30 --- 40 nI'/km. 

Von den Leitungskonstanten R‘, L’, G’ und C” hängen weitere die Übertra- 
gungsfähigkeit einer Leitung kennzeichnende Leitungsgrößen ab. Die wich- 
tigsten von ihnen sind der Wellenwiderstand und das Fortpflanzungsmaß. Auch 
sie werden, da sie nur von der Leitung abhängen und für jede Leitung einen festen 
Wert haben, als Leitungskonstanten bezeichnet. 


3. Anschauliche Erklärung der Leitungsvorgänge 


An Stelle der exakten, mathematischen Ableitung der Leitungsgleichungen soll 
zunächst ein vereinfachtes Bild der Vorgänge und Erscheinungen längs einer 
Leitung entwickelt werden. Es ist das Bild, das mit der Vorstellung von Strom- 
und Spannungswellen und deren Reflexion am Leitungsende arbeitet. Es werde zu- 
nächst angenommen, daß die Leitung praktisch unendlich lang sei, also die Energie 
aufihrem Wege über die Leitung durch die Leitungswiderstände vollständig auf- 
gezehrt wird. Es können dann keine sekundären Vorgänge am Leitungsende auf- 
treten und einen Einfluß auf die Vorgänge am Anfang und in der Mitte der Lei- 
tung ausüben. Auf der Leitung breiten sich unter dieser Voraussetzung die elek- 
trischen Wellen nur in einer Richtung aus. 


a) Die Dämpfungskonstante & 


Mit einem Meßinstrument werde der Effektivwert von Strom und Spannung 
längs einer Leitung gemessen. Das Meßergebnis zeigt Bild 120. Man erkennt, 
daß Strom und Spannung längs der Leitung abnehmen. Die Abnahme erfolgt, 
nicht linear, sondern ist im Anfang stärker und gegen das Ende der Leitung 
geringer. Die exakte Theorie ergibt, daß die Kurven nach einer e-Funktion ver- 
laufen. Die Erklärung für das exponentielle Abklingen ist einfach. Man denke 
sich die Leitung in einzelne Abschnitte von 1 km aufgeteilt. Jeder Leitungs- 
abschnitt kann dann ersatzschaltungsmäßig entweder durch ein T- oder z-Glied 
nachgebildet werden. Im ersten Fall wird der komplexe Längswiderstand 8’ in 
zwei Hälften aufgeteilt und in der Mitte der komplexe Querleitwert W’ eingefügt. 
8’ setzt sich aus dem Wirkwiderstand R’ und dem induktiven Widerstand » L' 
zusammen, 9’ faßt die kapazitiven wO’- und reellen @*-Leitwerte der Ableitung 
zusammen, An der Stelle x mögen die Spannung U, und der Strom 7, herrschen. 
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In 1km Entfernung davon, an der Stelle x + 1, ist die Spannung wegen des 
Längswiderstandes 3° um den Spannungsfall AU, => Z’I, auf den Wert U,+ı 
gefallen. Gleichzeitig erfährt der Strom /, durch die Ableitung einen Verlust 
AI,, der von der Spannung an dieser Stelle abhängt. Es ist AI, => Y’U, und 
damit 9,217 = % — A%,. Im nächsten Abschnitt zwischen x +1 und x +2 
geschieht dasselbe. Die Spannung nimmtabum AU,,ı3Z2’I, , und der Strom 
um Al„ıı= Y’U,;ı- Die Verluste im zweiten Abschnitt sind etwas geringer, 
da die hier in Rechnung zu setzenden Spannungen und Ströme kleiner als im 
ersten Abschnitt sind. Auf die ganze Leitung übertragen bedeutet das, daß in 


3 =R+gzwl 
27 6'+gwc 


Bild 120. Verlauf der Effektivwerte 
von Spannung und Strom lüngs einer „elektrisch langen“ Leitung (a) 
mit kllometrischer Ersatzschaltung (b) 


dem Maße, wie der Strom längs der Leitung abnimmt, die kilometrischen Span- 
nungsfälle AU immer geringer werden. Umgekehrt folgt aus der Spannungs- 
abhängigkeit der Stromverluste, daß der Strom im Anfang rascher als am Ende 
der Leitung abnimmt. Die exakte Theorie, die die gleichen Ansätze, aber für 
differentiell kleine Abschnitte macht, zeigt, daß Spannung und Strom nach einer 
e-Funktion abklingen. Man sagt, Spannung und Strom werden längs der Leitung 
exponentiell gedämpft. Für die Dämpfung maßgebend ist die Dämpfungskon- 
stante a. Sie stellt das logarithmische Verhältnis der Amplituden oder Effektiv- 
werte von Spannung oder Strom an zwei um lkm voneinander entfernten 
Punkten der Leitung dar. Es gilt 

U, I 


—= In—2_ 164) 
rer 


a=In 
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oder nach U, ,ı beziehungsweise I, + ı aufgelöst 
U,,1=T,e’ und L,,1=1,e° 

Will man Strom und Spannung für eine beliebige Stelle x angeben, und zwar 

unter Benutzung der Spannung D, und des Stromes I, am Anfang der Leitung, 

schreibt man 


U,=U,0"°* 
er (165) 


IL=107°* 
Für die ganze Leitung von der Länge x = 1 gilt dann 


DT, = =V,e" 


I, .,b=he*" 
Faßt man die Größe «a! zum Dümpfungsmaß a zusammen, 50 wird 
a -a 
UD,=U,0 } 


(165 b) 

7} = 4 e”° f 
Der Zusammenhang zwischen der Dämpfungskonstante « beziehungsweise dem 
Dämpfungsmaß a und den Leitungskonstanten R’, L’, @’ und ©’ wird erst später 
erörtert. 


b) Die Phasenkonstante 8 


Im vorigen Absatz wurden die zeitlichen Mittelwerte von Spannung und Strom 
untersucht. Jetzt sollen die Momentanwerte, die die Spannungen und Ströme an 
den verschiedenen Stellen in ein und demselben Zeitmoment haben, betrachtet 
werden. Es soll gewissermaßen eine Blitzlichtaufnahme von dem in einem be- 
stimmten Zeitmoment längs der Leitung vorhandenen Spannungs- oder Strom- 
zustand gemacht werden. Zu dem Zweck werden die rotierenden Spannungs- 
und Stromzeiger eingeführt. Ihre Projektionen auf die senkrechte (j-) Achse 
sind bekanntlich ein Maß für die wirklichen Momentanwerte. An jeder Stelle der 
Leitung sei ein rotierendes Zeigerpaar. Wegen der Blindwiderstände haben die 
Zeiger an den verschiedenen Stellen verschiedene Lagen. Sie verdrehen sich längs 
der Leitung kontinuierlich in ihrer Phasenlage. Das bedeutet beispielsweise, daB 
die Spannungen an den einzelnen Stellen zu verschiedenen Zeiten ihren Maximal- 
wert einnehmen. 

Für den Leitungsanfang und eine um 1 km davon entfernte Stelle läßt sich die 
gegenseitige Lage der Spannungszeiger annähernd aus der Ersatzschaltung der 
Leitung herleiten. Vernachlässigt man, wie Bild 121 andeutet, in ganz grober 
Annäherung die folgenden Leitungsabschnitte, und macht man die für ein Kabel 
zulässige Annahme, daß im Längsweg praktisch nur der Wirkwiderstand R’ und 
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im Querweg hauptsächlich nur die 
Kapazität C’ wirksam sind, ergibt 
sich aus dem in Bild 121b gezeich- 
neten Spannungsdiagramm desersten 
Teilabschnittes, daß der Spannungs- 
zeiger ll,_-ı um einen bestimmten 
kleinen Winkel 8 der Spannung U, 
= U,-0o nachhinkt. Die Größe des 
Winkels kann natürlich aus dieser 
Näherung nicht ermittelt werden, 
Aber die Tendenz des Nacheilens von 
U,-ı gegenüber U, ist erkennbar. 
An der Stelle x =2 km geschieht 
im Prinzip das gleiche. Der dortige 


Bild 121. Zur Einführung der Winkel- 
Spannungszeiger bleibt ebenfalls konstante 8 einer Leitung 


gegenüber seinem vorhergehenden 

Zeiger etwas zurück, und zwar wegen der Gleichförmigkeit der Leitung um 
den gleichen kleinen Winkel ß. Trägt man in einem Strahlendiagramm für einen 
beliebigen Zeitmoment t, die kilometrischen Spannungszeiger und daneben 
längs der Leitung ihre zugehörigen Projektionswerte auf, erhält man Bild 122. 


19 20km 


Bild 122, Strahlendiagramm und Verlauf der Momentanspannung längs einer Leitung 
im Zeitmoment &, 


Es zeigt eine Momentanaufnahme der Spannungsverteilung auf der Leitung. 
Die Spannung verteilt sich kosinusförmig. An manchen Stellen, so bei x = 0 und 
x = 16km, nimmt die Spannung gerade ihren Scheitelwert ein, an anderen 
Stellen, so bei x=4 undz=20km, hat sie gerade den Momentanwert Null. 
Die Zeichnung berücksichtigt nicht, daß sich die Zeiger wegen der Dämpfung 
längs der Leitung verkürzen. Wie man erkennt, haben die Stellen & und 5 den 
gleichen Schwingungszustand. Genauer müßte man sagen, daß auf der Strecke 
a-b der Phasenunterschied langsam auf 360° oder 2 angewachsen ist und da- 
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durch diese beiden Punkte die gleiche Schwingungsphase erhalten haben. Die 
Strecke a-b stellt die sogenannte Wellenlänge A der Schwingung dar. Der das 
Zurückbleiben der einzelnen Zeiger charakterisierende Winkel ß heißt die Phasen- 
oder Winkelkonstante der Leitung. Sie gibt die je I km erfolgende Winkelnach- 
eilung an. Bild 122 läßt deutlich erkennen, daß die Spannung auf einer Leitung 
im Gegensatz zu einem gewöhnlichen Stück Schaltdraht nicht mehr überall den 
gleichen Schwingungszustand hat. Das gleiche läßt sich auch für den Strom nach- 
weisen. Auch er bat nicht im gleichen Zeitmoment an allen Stellen den gleichen 
Wert. Neben Stellen mit maximaler Stromstärke gibt es Stellen, an denen der 
Strom im gleichen Zeitmoment gerade Null ist. 

Sollen jetzt, zunächst noch unter Vernachlässigung der Amplitudenabnahme, 
Spannung und Strom in der Entfernung x km vom Leitungsanfang formelmäßig 
in einem bestimmten Zeitmoment beschrieben werden, so ist für die Zeiger, da 
nach der komplexen Wechselstromtheorie das Nacheilen eines Zeigers durch den 
Richtungsfaktor e”J® bei Ikm beziehungsweise e-Jf* bei x km Entfernung ge- 
kennzeichnet wird, anzusetzen 


U, =U, e)®2 beziehungsweise = % e!P* (166 0) 
Für die ganze Leitung von der Länge ? gilt 
U,_,=1,=We!fl 


heit! 
Faßt man die Größe $l zum Phasenmaß oder WinkelmaßB 5 zusammen, kann 
man schreiben 

LU, ed I 


(166 b) 
,=-hel ] 

Zwischen der Wellenlänge A und der Winkelkonstante ß besteht ein Zusammen- 

hang. Er ergibt sich aus folgender Proportion: Der Winkel 8 verhält sich zu 1 km 

Länge wie der Winkel 360° oder 2 x zur Wellenlänge 2. Mithin gilt 


B _ 2x 
zer 
oder 
0} 
ge nr beziehungsweise = a (167) 


Die formelmäßige Abhängigkeit der Phasenkonstante ß beziehungsweise des 
Phasenmaßes 5 von den Leitungskonstanten R’, L’, @’ und O’ wird erst später 
erörtert. 
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e) Die Spannungswelle und ihre Fortpilanzungsgeschwindigkeit ® 


Bild 122 zeigt das Strahlendiagramm und die Momentanwerte der Spannung für 
einen bestimmten Zeitmoment i,. Läßt man jetzt die Zeit um sehr kleine Inter- 
valle At auf die Werte t,, t, --- anwachsen, so dreht sich das Strahlendiagramm, 
und zwar jeweils um den kleinen Winkel Ap = wo 4t. Die Drehung geschieht ent- 
gegen dem Uhrzeigersinn. Gleichzeitig damit ändern sich die Momentanwerte der 
einzelnen Leiterspannungen. In Bild 123a ist der Spannungszeiger U, am Lei- 
tungsanfang in den Zeitmomenten t, ---t, dargestellt. Ganz ähnlich verdrehen 
sich auch die Zeiger an den übrigen Stellen der Leitung, zum Beispiel an der 
Stellec mit x =6km, in den gleichen Zeitintervallen um die gleichen Winkel- 
beträge, nur daß sie außerdem noch um den Winkel x dem Zeiger U, nacheilen. 


a U Momentonsponnung u, 
UL, zur Zeit " bj zur Zeit en 


Bild 123. Entstehung einer Spannungswelle 
(a Lage der Spannungszeiger U, und U. in den verschiedenen Zeitmomenten, 5 Momentanwerte 
der Spannungen lüngs der Leiter in den verschiedenen Zeitmomenten) 


Der Spannungsverlauf auf der Leitung nimmt in den Zeitmomenten t, --- i, den 
in Bild 123b dargestellten Verlauf an. Man erkennt, wie sich die sinusförmige 
Verteilung der Spannungszustände mit der Zeit auf der Leitung verschiebt. Es 
entsteht eine Spannungswelle, deren Front f, — F, zur Zeitt, durch den Punkt a 
geht und im Laufe der Zeit von links nach rechts zum Leitungsende hin vor- 
rückt. Innerhalb der Zeit 7' einer Periode der Schwingung hat der Zeiger U, eine 
volle Umdrehung ausgeführt. In der gleichen Zeit hat sich d’e Front f, — F, um 
die Strecke A von a nach 5 vorgeschoben. 

Das gleiche geschieht mit dem Strom. Hat er in einem bestimmten Zeitmoment 
an irgendeiner Stelle der Leitung gerade den Momentanwert Null oder seinen 
Maximalwert, so rückt der Zustend Null oder Maximum ebenfalls im Laufe der 
Zeit mit einer bestimmten Geschwindigkeit an der Leitung entlang. Er ruft dabei 
den Eindruck einer Stromwelle hervor, 

In Bild 124 ist die sinusförmige Verteilung von Spannung und Strom in etwas 
anderer Form dargestellt. Starke und lange Pfeile deuten die Scheitelwerte des 
Stromes in der Leitung und der Spannung zwischen den Leitern an. Am Anfang 
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der Leitung herrscht zur Zeit i, ein Spannungs- und Strommaximum. Dieser 
Zustand schreitet mit einer bestimmten Geschwindigkeit auf der Leitung fort 
und erreicht in den Zeitmomenten t,, t, und i, die gezeichneten Lagen. 

Aus dem Fortschreiten der Wellen um die Wellenlänge A innerhalb der Periode 7’ 
kann die Fortpflanzungsgeschwindigkeit der Strom- und Spannungswelle er- 
nittelt werden. Sie heißt die Phasengeschwindigkeit v,. Entsprechend der all- 
gemeinen Formel v = s/t kann für sie angesetzt werden 


oder 


(168) 


zur Zeil 


Anfang 


Büd 124. Darstellung der Fortpflanzung einer Spannungswelle zwlachen den Leitern und einer 
gleichphasigen Stromwelle entlang den Leitern in vier verschiedenen Zeitmomenten 


D) Die Fortpflanzungskonstante y 


In den Bildern 122 und 123 ist das exponentielle Abklingen der Spannungsampli- 
tude vernachlässigt worden. Das soll jetzt nachgeholt werden. Im Strahlendia- 
gramm von Bild 125 äußert sich die Dämpfung darin, daß die Zeigerspitzen von 
U,, U, -- U, nicht mehr auf einem Kreis mit dem Radius U,, sondern auf einer 
Spiralkurveliegen. Auf der Leitung bildet sich deshalb auch keine mit konstanter, 
sondern eine mit abklingender Amplitude fortschreitende Spannungswelle aus. 
Die Maximalwerte sind durch die oben besprochenen e-Funktionen als Ein- 
hüllende gegeben. 
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Formelmäßig läßt sich die Amplitudenabnahme und gleichzeitige Phasenver- 
schiebung der Spannungen und Ströme folgendermaßen ausdrücken: 
Gilt für den Leitungsanfang 

u = U, sin(wt-+ 9,) 


i, = I, sin (wi +9) 
oder symbolisch 


„= U,ellat+eu) = U,el®! mit U, = U,e)Pu 


= Zeettm 00! mit 3,= eff! 


zur Zeit 


Bild 125. Fortschreitende und In Ihrer Amplitude abnehmendo Spannungswelle 


50 ergibt sich für eine Stelle in «km Entfernung wegen der Dämpfung eine Ampli- 
tudenabnahme um den Faktor e”@2, Die Momentanwerte nehmen die Form an 
u,=U,0"*"sin(wi+gQ,) 
; = he °*"sin(wot+@) 


Infolge der zeitlichen Nacheilung hinken die Werte von Spannung und Strom an 


der Stelle x denjenigen am Anfang außerdem noch um den Winkel fx nach. 
Damit wird 
> -oz .: BE 

Ua Ume sin (w!+ 9, — Bx) (169) 

= 10°? sinwt +94 — Ba) 
Die Ausdrücke von Gl. (169) stellen die Gleichungen der beiden in positiver 
x-Richtung fortschreitenden und dabei in ihrer Amplitude abnehmenden Wellen- 
züge, der Spannungswelle und der Stromwelle, dar. In der komplexen Schreib- 
weise hat das Formelsystem die Form 


y=U,e°® eat + pu-Pz) 


„=he"® ewt+rıPe) 
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w=4u,0* mt „,=Wel@+tljAz 

= el?! mt ,=-hel+imz 


Die komplexe Größe (« + jß) faßt man zur Fortpflanzungskonstanten y zu- 
sammen. Unter Benutzung von 


y=za+jß (170) 
läßt sich dann kurz schreiben 
U =11,e”?7*] 
1 | (171) 
3,=%07?’* | 


Für die ganze Leitung von der Länge x = Igilt 
U, = W%=1,e! 
Igel — Ih — Ser} 


Faßt man die komplexe Größe yl zum Fortpflanzungsmaß g zusammen, ergibt 
sich für den Strom und die Spannung am Ausgang der Leitung die Beziehung 


1, =U,e78 
"u | (172) 


Der Zusammenhang zwischen y und den Leitungswiderständen R’, L’, @ und C’ 


kann nur auf Grund der exakten Theorie entwickelt werden. Im Abschnitt I.4. b) 
wird in Gl. (188) abgeleitet, daß zwischen ihnen die Beziehung 


v=V3Y=VYRHrjoD)+jol) (173) 


besteht. Unter 3’ ist dabei der kilometrische Längswiderstand R’ + jwZL’ und 
unter Q)’ der kilometrische Querleitwert @ + jwC’ verstanden. 


ec) Der Wellenwiderstand $,, 
Setzt man die komplexen Momentanwerte von Spannung und Strom zueinander 
ins Verhältnis, erhält man 


U, TI, ae eJtwtr+Fu-Pr) u, u, D, 


u le 1 _ 1 lau) 


I, e"°* Jet + ni-P2) % 4 41 
Dor Ausdruck ist, weil sich der Zeitfaktor e]®! und die längenabhängige Größe 
e-(a+jA)z herauskürzen, unabhängig von der Zeit und dem Ort auf der Leitung. 


Man hat ihn, weil er die Dimension eines Widerstandes hat und sich auf die 
Strom- und Spannungswellen bezieht, den Wellenwiderstand 87; genannt. Es 


ist also 
x I, N, 
Tr 2 


—-——. 
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Der Wellenwiderstand ist ebenso wie die Fortpflanzungskonstante eine die Über- 
tragungseigenschaften der Leitung bestimmende Konstante. Wie in der exakten 
Theorie abgeleitet wird, hängt er mit: den Widerstandskonstanten nach der 
Gleichung 


= 2,0r- I - 


/R+joLl g 
V\a+ie0 (u) 
zusammen. Sein Betrag Z; legt nach Gl. (174) das Verhältnis der Amplituden 
oder Effektivwerte von Wellenspannung und Wellenstrom fest. Sein Winkel 9 
gibt die Phase zwischen Wellenspannung und -strom an. 


Es mag schon hier darauf hingewiesen werden, daß der Wellenwiderstand im 
allgemeinen nicht mit dem Scheinwiderstand, den man am Eingang des Kabels 
mißt, übereinstimmt. Der Wellenwiderstand stellt das Verhältnis der in einer 
Richtung fortschreitenden Spannungswelle zu der in gleicher Richtung wandern- 
den Stromwelle dar. Er hat an jeder Stelle der Leitung den gleichen Wert. Der 
Scheinwiderstand dagegen ist gleich dem Quotienten aus der Gesamtspannung 
und dem Gesamtstrom am Kabeleingang. Gesamtspannung und Gesamtstrom 
können sich aber aus mehreren Wellen zusammensetzen. 


f) Die Reflexion und der Reilexionsfaktor p 


In den bisherigen Betrachtungen war vorausgesetzt worden, daß die Leitung 
eine solche Länge hat, daß die eingangsseitig hineingeschickte Energie auf ihrem 
Wege zum Ende hin allmählich aufgezehrt wird. Unter dieser Annahme konnte 
der Leitungsabschluß keinen Einfluß auf die Strom-Spannungsverteilung längs 
der Leitung ausüben. Die Einschränkung über die Leitungslänge soll jetzt fallen- 
gelassen werden. Die Leitung sei so lang, daß noch ein wesentlicher Energie- 
betrag an ihrem Ende ankommt. Sie seı mit einem beliebigen Widerstand 3, ab- 
geschlossen. In einem solchen Fall müssen Spannung und Strom am Leitungsende 
80 beschaffen sein, daß ihr Quotient gleich dem Abschlußwiderstand ist. Kenn- 


zeichnet man Spannung und Strom am Ende der Leitung mit dem Index 2, 
muß sein 


y (176) 


Denn, wenn an einem Widerstand 3, die Spannung U, herrscht, muß notwen- 
digerweise $, einen Wert haben, der gleich U,/ß, ist. Auf der anderen Seite er- 
gaben aber die bisherigen Ausführungen, daß am Anfang sowie an allen übrigen 
Stellen der Leitung, also auch an ihrem Ende, das Verhältnis der vom Generator 
in die Leitung geschickten Spannungswelle zur Stromwelle konstant und gleich 
dem Wellenwiderstand 8, ist. Wenn 3, zufällig gleich 8, ist, stehen die am 
Ende ankommenden Strom- und Spannungswellen in einem solchen Verhältnis 
zueinander, wie es von 8. verlangt wird. In diesem Fall kann die ankommende 
Energie restlos vom Abschlußwiderstand aufgenommen werden. Was geschieht 
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aber, wenn 8, + 3 ist, also das durch 8; festgelegte Verhältnis der ankommen- 
den Spannungswelle zur Stromwelle nicht zu 3, paßt? In diesem Fall müssen die 
bisherigen Anschauungen offenbar durch Zusätze erweitert werden. Es muß an- 
genommen werden, daß sich bei Fehlanpassung zusätzlich zu den beiden vom An- 
fang zum Ende hinlaufenden Wellen noch je eine in entgegengesetzter Richtung 
fortschreitende Strom- und Spannungswelle ausbildet. Die neuen Wellen ent- 
stehen gowissermaßen durch eine teilweise Reflexion der primären Wellen am 
Abschlußwiderstand, Die reflektierten Wellen nehmen automatisch eine solche 
Größe und Phasenlage an, daß ihre Überlagerung mit den primären am Leitungs- 
ende gerade die Verhältnisse schafft, die dem Ohmschen Gesetz von Gl. (176) Ge- 
nüge leisten. Kennzeichnet man die hinlaufenden Wellen mit einom Häkchen und 
die reflektierten mit einem Doppelhäkchen und weiterhin wie bisher die elektrischen 
Größen am Eingang in die Leitung mit dem Index 7 und die am Ausgang mit dem 
Index 2, so muß für das Leitungsende gelten 


n-W4+W 
nt 


Der Anfangswert U} beziehungsweise %, der reflektierten Wellen wird durch 
den Reflexionsfaktor p mit dem Endwert U, beziehungsweise 9, der pri- 
mären Wellen verknüpft. Wie die theoretische Herleitung ergibt [Gl. (202)], 
stellt p das positive Verhältnis der rücklaufenden Spannungswelle zur hin- 
laufenden Spannungswelle, aber das negative Verhältnis der reflektierten Strom- 
welle zur primären Stromwelle, alles auf das Leitungsende bezogen, dar. Es ist 


uU=pU, beziehunswese % = —-P% 


oder anders geschrieben 
It > (177) 
Die Größe des Reflexionsfaktors hängt, wie bei der Entwicklung von Gl. (202) 
nachgewiesen wird, in folgender Weise von 8, und 3, ab: 
ö da > 677 (178) 


ne 
vr ur 
Da 8, und 87, im allgemeinen komplex sind, ist auch p eine komplexe Größe vom 
Betrag p und dem Winkel ö. 
Die reflektierten Wellen beeinflussen nicht nur die Gesamtspannung und der 
Gesamtstrom am Ende der Leitung, sondern auch die Strom-Spannungsver- 
teilung auf der übrigen Leitung. Sie stehen wie die hinlaufenden Wellen überall 
in dem gleichen Wellenwiderstandsverhältnis zueinander. Es tritt lediglich vor 8, 
ein Minuszeichen auf. Vergleiche dazu Gl. (191). Stimmt der Generatorinnen- 
widerstand nicht mit dem Wellenwiderstand überein, erfahren die zurücklaufen- 
den Wellen am Leitungsanfang eine nochmalige Reflexion. Durch Fehlanpas- 
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sungen am Ein- und Ausgang einer Leitung werden die Strom- und Spannungs- 
wellen mehrfach hin und her geworfen, und zwar so lange, bis ihre Energie in den 
Leitungswiderständen aufgezehrt ist. 

Die Überlagerung, das heißt die geometrische Addition aller hin- und herlaufen- 
den Wellen, ergibt die längs der Leitung tatsächlich sich einstellende Gesamt- 
strom- und Gesamtspannungsverteilung. Sie liefert die wirkliche Leitungs- 
spannung U, und den wirklichen Leitungsstrom 3,. Nur diese beiden, nicht ihre 
Komponenten U;, U%, Iz, I; lassen sich im eingeschwungenen Zustand auf der 
Leitung messen. 

Nimmt man an, daß Generator und Leitungseingang richtig aneinander ange- 
paßt sind, können sich nur eine hinlaufende und eine reflektierte Welle ausbilden. 
In diesem Fall kann man in bezug auf die komplexen Amplituden der Gesamt- 
spannung und des Gesamtstromes schreiben 


am Ende 
W-W4y=-l+p% 
=: 4+%=(1—-p)% 


an der Stelle x 


„W=u4w a 
%,= er er 
und am Anfang 
uv=-W+W 
4% 


Das Verhältnis der Gesamtspannung U, zum Gesamtstrom 3, bildet den Ein- 
gangswiderstand 8, der Leitung. Er ist streng vom Wellenwiderstand zu unter- 
scheiden. Während 
Na 
Br Zu Ri he 
ist, gilt für den Scheinwiderstand 


1 


Nur in Spezialfällen, wie dem der elektrisch langen Leitung und dem der An- 
passung, stimmen beide überein. Nachfolgend sollen für einige besondere Ab- 
schlußwiderstände der Reflexionsfaktor und seine Auswirkung auf die Strom- 
und Spannungsverteilung untersucht werden. 


a) B: = Br 
Ist der Abschlußwiderstand gleich dem Wellenwiderstand, wird nach GI. (178) 
der Reflexionsfaktor eG 


In diesem Fall tritt keine Reflexion ein. Es herrscht Anpassung. Alle Energie, 
die am Eingang in das Kabel einläuft, wird, abgesehen von den Verlusten auf der 
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Leitung, am Kabelausgang restlos an den Verbraucher abgegeben. Die Strom- 
Spannungsverteilung wird allein durch die einlaufenden Wellen bestimmt, hat 
also die in den Bildern 120 und 125 gezeichnete Form. In der Praxis wird stets 
der Anpassungsfall angestrebt. 


P) Ba = 


Bei Leerlauf am Leitungsende nimmt der Reflexionsfaktor den Wert 


an. Nach Gl. (179) folgt daraus für die resultierenden Werte von Spannung und 
Seen L=-d4DW=2% 
%=1-1%=0 


Das Ergebnis ist einleuchtend. Bei Leerlauf muß der Strom am Ende den Wert 
Null haben. In bezug auf die Spannung tritt eine Anstauung auf das Doppelte 
des Wertes bei Anpassung auf. Das ist nichts besonderes, wenn man bedenkt, daß 
bei einem gewöhnlichen Generator die Klemmenspannung bei Leerlauf ebenfalls 
doppelt so groß wie bei Anpassung ist. Das obige U, = 2 U, ist gewissermaßen die 
EMK der als Generator aufgefaßten Leitung. Bild 126 zeigt den Verlauf der 


Anfang Ende 


Bild 126. Verlauf der Effoktivwerte von Spannung und Strom bei Lecrlauf am Leltungsendo 
(Spannung durch Totalreflexion am Leitungsende doppelt so groß wie bei angepaßtom Abschluß, 
Strom Null) 


14* 
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Effektivwerte von Gesamtspannung und Gesamtstrom. Die gewellte Linie ergibt 
sich aus der geometrischen Addition der hin- und rücklaufenden Wellen. Sie 
muß zwischen der Summen- und Differenzkurve von U‘, und U% beziehungsweise 
I, und /!/ liegen. Sie berührt die Kurven in den Punkten, wo die ein- und zwei- 
gestrichenen Werte gerade gleich- beziehungsweise gegenphasig sind. Wie das 
Bild zeigt, deutet sich hier bereits die Entstehung einer stehenden Welle an. Bei a 
ist die Spannung effektiv dauernd kleiner als in der Umgebung von a und am 


Ende der Leitung. Das obere Bild gibt übrigens die Spannungsverteilung wieder, 
auf diein Bild 119 hingewiesen wurde. 


y)B: = 
Bei Kurzschluß am Ausgang der Leitung wird 
p= 0 — 3r =. —1 


Bu 
Das bedeutet nach Gl. (179) 


L,=-1- 1, =0 
= =2% 


Bei Kurzschluß kehren sich die Verhältnisse gegenüber Leerlauf um. Wie nicht 


anders zu erwarten ist, herrscht an der Kurzschlußstelle die Spannung Null. Der 
Strom ist doppelt so stark wie bei Anpassung. 


6) Beliebige Belastung 8, 


Für eine beliebige Belastung liegen die Verhältnisse etwa so, wie es Bild 127 an- 
deutet. Die reflektierte Welle läuft nicht mit der vollen Amplitude Ua der an- 
kommenden Welle, sondern nur mit einem Bruchteil pU, in die Leitung zurück. 
Die Phase zwischen Us und U3 ist weder 0° wie bei Leerlauf noch 180° wie bei 


um =pUl 


a —— ar 


Bild 127. Verlauf des Effcktivwertes der Spannung bei teilweiser Reflexion (a) 
und grafische Ermittlung des Reflexionsfaktors p (6) 
bezichungswelso der resultierenden Ausgangsspannung U, (0) 
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Kurzschluß. Sie hat einen Wert, der durch den Richtungswinkel des Reflektions- 
faktors gegeben ist. In Bild 127 ist die grafische Konstruktion von p für den 
Fall dargestellt, daß 3, unter 45° kapazitiv ist und 3, rein reell ist und den 
gleichen Betrag wie 3, hat. Es wird 3, — 8; und 8, + 8r gebildet und dann 
daraus durch Drehkürzung p gefunden. Aus p und U: folgt U = pU% und als 
Resultierende U, = Ur + Uy (Bild c). Der Betrag U, erscheint im Bild des 
Spannungsverlaufes. Wegen der Kleinheit von p und der verhältnismäßig großen 
Dämpfung ist auch die reflektierte Welle sehr klein. Sie klingt rasch ab und 
macht sich daher nur am Ende der Leitung bemerkbar. 


€) Die elektrisch lange Leitung 


Von einer „elektrisch langen“ Leitung spricht man, wenn die Gesamtdämpfung 
a = aleiner 2 km langen Leitung den Wert 


a=al=2 


überschreitet. In diesem Fall findet praktisch keine Rückwirkung des Leitungs- 
abschlusses auf den Eingang statt. Unabhängig davon, wie das Kabel abge- 
schlossen ist, stellen sich Strom und Spannung am Anfang der Leitung nur nach 
dem Wellenwiderstand ein. Das hängt damit zusammen, daß, wenn die Dämp- 
fung den Wert 2 überschreitet, die zurückflutende Energie - selbst bei Total- 
reflexion - auf ihrem Wege zum Leitungsanfang so stark gedämpft wird, daß sie 
dort ähnlich wie in Bild 127 keine Bedeutung mehr hat. Denn für a = 2 wird 
nach Gl. (1655) die primäre Wellenspannung am Ende der Leitung U; = U, eo. 
Im ungünstigsten Fall kann bei Totalreflexion U} = Us werden. Die mit dieser 
Amplitude zurücklaufende Welle wird auf der Leitung gedämpft und erreicht den 
Leitungseingang mit einem Wert UN = U oe? = Uje”#. Da die Energie pro- 
portional dem Quadrat der Spannung ist, ist das Verhältnis der primären zur 
reflektierten Leistung, auf den Eingang bezogen, 

pP /{9[/U 


2 
1 _! 7) _ (e)2 — 88 300 

Pr 2) (et)? = 0? 2 3000 

Es kommen also auf einer „elektrisch langen“ Leitung bei Totalreflexion höch- 
stens 0,33°/,, der hineingeschickten Energie wieder zum Leitungsanfang zurück. 
Dieser geringe Prozentsatz kann eingangsseitig ohne weiteres vernachlässigt 


werden. 


4. Exakte Berechnung der Leitungsvorgänge 


8) Die Diiferential- oder Grundgleichungen 


Um die wichtigsten Ausbreitungsgesetze von Sinuswellen auf homogenen Lei- 
tungen in mathematisch einwandfreier Form ableiten zu können, müssen zu- 
nächst die Differentialgleichungen des Problems aufgestellt werden. Aus ihnen 
lassen sich durch Integration die eigentlichen Leitungsgleichungen entwickeln. 
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Nach dem bisher Gesagten ist sicher, daß Strom und Spannung längs der Leitung 
nicht nur von der Zeit f, sondern auch vom Ort x abhängen. Es ist also, wenn 
man zunächst nur die Spannung betrachtet, 


u=f(=) 


Die absolute Änderung du, die die Spannung an der Stelle x + dx gegenüber dem 
Wert an der Stelle x erfährt, wenn sich gleichzeitig die Zeit um den kleinen Be- 


trag dt ändert, hat nach den Gesetzen der Differentialrechnung für Funktionen 
mit mehreren Veränderlichen den Wert 


du öu 
Beschränkt man sich an den Stellen x und & + dz auf den gleichen Zeitmoment, 
kann di = 0 gesetzt werden. Dann hängt der absolute Wert du des Spannungs- 
verlustes, den u längs des Wegelementes dx erfährt, nur von der gewählten 


Schrittlänge dx und der Tendenz du/dx, mit der sich die Spannung örtlich 
ändert, ab. Es ist 


Sein Wert kann unter Zuhilfenahme der Ersatzschaltung von Bild 128 direkt 
angegeben werden. Der Strom ö ruft, wenn R’ den kilometrischen und R’ dx den 
Widerstand des dx km langen Leitungsstückes darstellt, an R’ dx einen Span- 
nungsfall von der Größe i. R’ dx hervor. Gleichzeitig tritt auch an der längs des 


i R'dk Lidk i+di 
— —- 


Bild 128. Ersatzschaltbild eines Leitungs- 
abschnittes von der Länge dz 


Wegelementes dz wirksamen Induktivität A ein Spannungsfall von der 
Größe L’de- 5 auf. Dabei enge 37 ’ die Änderungstendenz, die der 
Strom im gewählten Zeitmoment i hat. Insgesamt nimmt damit die Spannungs- 
änderung dw längs der Strecke dx, wenn man durch ein Minuszeichen die Ab- 
nahme kennzeichnet, den Wert an 


de ee (Räzi+ Lada, um 


0 
dx dt, Ben 
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Daß in Wirklichkeit der Strom i längs der Strecke dx nicht konstant ist, sondern 
kontinuierlich infolge der verteilten Ableitungswiderstünde um insgesamt den 
Wert di abnimmt, muß bei dem Spannungsansatz nicht berücksichtigt wer- 
den. Das geschieht hinterher automatisch beim Integrieren. 


Beim Stromansatz wird der Stromverlust di berechnet. Einmal fließt ein Teil 
des Stromes über den Verlustwiderstand ab. Gibt @° die reelle Ableitung je km 
an, bildet @’ dx den Leitwert einer dx km langen Strecke. Der Stromverlust darin 
hängt von der Spannung u ab. Sieht man « auf der differentiell kleinen Strecke dx 
als konstant an, ist der Stromverlust in der Wirkableitung @’ dz- x. Ein anderer 
Teil des Leitungsstromes dient zur Auf- und Entladung der Leitungskapazität 


d e 
C’ dx. Er hat, wenn 3 die Anderungstendenz der Spannung im betrachteten 


Zeitmoment darstellt, den Wert O’dxz- — . Insgesamt erfährt der Strom damit 
eine Änderung von 
di du 


di=g2de= - (Fdzu+ dee) (180b) 


Das Minuszeichen deutet wieder die Stromabnahme an. Kürzt man in den Be- 
ziehungen von Gl. (180a, b) den Faktor dx auf beiden Seiten heraus, erhält man 
die sogenannten Grundgleiohungen der Leitungstheorie 


ö en 
(181) 
0: du 
ee ge | 


Sie kennzeichnen die Tendenz, mit der sich die Spannung an der Stelle x in einem 
bestimmten Zeitmoment ändern will, wenn der Strom gerade den Wert 3 hat, sich 


aber zeitlich mit der Tendenz 5 ändern will. Umgekehrt hat auch der Strom 
die Absicht, sich entsprechend der herrschenden Spannung « und seiner Ände- 


rungstendenz = um einen bestimmten Betrag zu verkleinern. Man darf sich 


an dieser Stelle nicht daran stören, daß hier, obgleich zeitliche Änderungen aus- 
geschlossen sind, Differentialquotienten nach der Zeit auftreten. Die zeitlichen 
Differentialquotienten stellen keine zeitliche Änderung dar, sondern drücken 
nur aus, wie sich die betreffende elektrische Größe in dem betrachteten Zeit- 
moment mit der Zeit ändern will. 

Die Gleichungen Gl. (181) sind partielle Differentialgleichungen, weil in ihnen 
und i sowohl von r als auch vom Zeitmoment t abhängen. Sie lassen sich in ge- 
wöhnliche Differentialgleichungen umwandeln, wenn man sich auf rein sinusför- 
mige Vorgänge beschränkt und nur den eingeschwungenen Zustand betrachtet. 
In diesem Fall, in dem sich an allen Stellen Strom und Spannung im gleichen 


> 
= 


EEEEEEEEEEEREEEEENEEERHERREIEEEEREHEREHEREEERREE 


unse 
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Rhythmus ändern, nämlich dem der aufgedrückten Frequenz, kann auf komplexe 
Größen übergegangen werden. Man macht den Ansatz 


w=4U,e®! mit U,=U,el”" \ RE 
„= ed mt = Left ] 


und bildet die partiellen Ableitungen 


du, _ IM, jur Ä 0 an, MR m 
dr ze beziehungsweise ee 
sowie 


0 i 
Er =1U,jwe)®! beziehungsweise Ei: = ,joel®! 


ot 


Setzt man die partiellen Ableitungen in Gl. (181) ein, kann man auf beiden Seiten 
eJ®t herauskürzen, so daB übrigbleibt 
ou : 
_ ES =! +joD)I,=8%, 
\ 183 
sa (183) 


SS. 


+ gu, | 


Da die komplexen Amplituden U, und %, zeitunabhängig sind, in Gl. (183) dem- 
nach keine Differentialquotienten nach der Zeit mehr vorkommen, kann statt des 
partiellen wieder das totale Differentiationszeichen verwendet werden. Wird das 


Gleichungssystem GI. (183) dabei noch einmal nach x differenziert, ergeben sich 
die Beziehungen 


_aU, „Id 

de 9 
_ IP, % au, 

de de 

. AS, AN, . " 4 
oder, wenn man für Me und gr die Ausdrücke aus Gl. (183) einführt, 

au 

z-gyu, | 
de 

(184) 

a?% 
——=3 78 | 
de 


Dies sind die Leitungs-Grundgleichungen in der Form „gewöhnlicher Differential- 
gleichungen zweiter Ordnung“. Während in den Einzelgleichungen von Gl. (183) 
die Strom- und Spannungsgrößen noch gemischt vorkommen, sind sie hier ent- 
mischt. Die eine Gleichung enthält nur Spannungen, die andere nur Ströme. 
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b) Integration der Grundgleichungen 


Die Differentialgleichungen Gl. (184) müssen integriert werden, um die wirkliche 
Strom-Spannungsverteilung auf der Leitung zu erhalten, das heißt, es müssen die 
Funktionen U, und %, gesucht werden, die, in dieses Gleichungssystem ein- 
gesetzt, die Differentialgleichung identisch erfüllen. Die Lösungen müssen so be- 
schaffen sein, daß ihre zweiten Ableitungen gleich den um den Faktor 3’9 er- 
weiterten Lösungen selbst sind. Das Gleichungssystem Gl. (184) hat eine in der 
Theorie der Differentialgleichungen bekannte Form. Der Fachmathematiker 
weiß sofort, daß ihre Integration auf Gleichungen von der Form 


W,- Wer? + Ufet?? List 


= 40774 Hotr 


führt. U}, UY, 9,, 87 und y sind hierin Konstanten, über die der allgemeine Lö- 
sungsansatz zunächst nichts aussagt. Sie werden in ihrer wirklichen Größe und 
Bedeutung erst durch das jeweilig vorliegende Problem mit seinen „Rand- und 
Grenzbedingungen“ festgelegt. 

Durch Einsetzen soll zunächst der Beweis für die Richtigkeit des Lösungsansatzes 
erbracht werden. Die einmalige Differentiation von Gl. (185) liefert 


ra 2 Se a 
j (186) 
d% u +; 
1: ls. con | 
die nochmalige Differentiation ergibt 
Ga rer eter | 
: (187) 
EI, 2(g er + gi +Y2)— 2% 
da? hr (& e Ar © —% z 


Der zweite Differentialquotient von U, beziehungsweise 9, hat also tatsächlich 
einen solchen Wert, daß er gleich der mit einem konstanten Faktor multipli- 
zierten Lösung selbst ist. Es kommt jetzt darauf an, die Konstanten y, U}, U, 
X und 97 zu bestimmen. Der Vergleich von Gl. (187) mit Gl. (184) zeigt, daß 
beide Gleichungssysteme identisch sind, wenn man y? = 3’ setzt. Damit ergibt 
sich als erstes 


za (188) 


y ist gewissermaßen ein Abkürzungsausdruck für die Wurzel aus 3’°9’ und soll 
such als solcher weiterhin beibehalten werden. y wird die Fortpflanzungskon- 
stante genannt. Da 3° und 9’ komplexe Größen sind, ist auch y eine komplexe 
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Größe. Bezeichnet man ihren reellen Bestandteil mit & und ihren imaginären 
mit ß, läßt sich schreiben 


y=e+ißB=Y(R +joD)@ + joC) (189) 


Über die physikalische Bedeutung von y beziehungsweise « und ß braucht man 
sich an dieser Stelle noch keine Gedanken zu machen. Es handelt sich hier zu- 
nächst nur um rein formale, mathematische Beziehungen. 

Jetzt sollen U}, Uy, 31 und $' bestimmt werden. Zu diesem Zweck werden die 
Gleichungen cl. 183) und (186) miteinander verglichen. Sie enthalten beide eine 
Aussage über die erste Ableitung von U, und %,. Da die Aussagen inhaltlich 
gleich sein müssen, kann man beide Gleichungen einander gleichsetzen. Die 
Gegenüberstellung liefert unter Benutzung von Gl. (185) 


3%, = — (Her + orr) Fe —+1ye7® 4 yillon?“ 


In, a aus er’? + ur et 1 - ne >. y Erz ı ySiet yz 


Vergleicht man die Faktoren vor e”?2 beziehungsweise et ?* auf beiden Seiten 
miteinander, zeigt sich, daß 


3% rl und ZI=—yli 
beziehungsweise 


YUu=-ı md Ylıl=-ydYy 


sein müssen. Aus diesen Bedingungen folgen die wichtigen Beziehungen 


et u 
vWy ı \ 


E--F- -% -Y E+jwL <190) 


+jw0’ 


Was sagen die Beziehungen aus? Sie liefern noch nicht direkt die unbekannten 
Größen, sondern nur ihr Verhältnis zueinander. Das Verhältnis von Spannung zu 
Strom ist ein konstantes und von der betrachteten Stelle x unabhängiges. Es 
hängt in einfacher Weise mit den Leitungskonstanten 3° und 9’ zusammen. Da 
es dimensionsmäßig einen Widerstand darstellt, hat man es aus noch genauer an- 
zugebenden Gründen mit der Bezeichnung Wellenwiderstand versehen und ihm 
das Zeichen 3; gegeben. Es ist also 


’ ı 1 


(191) 
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Mit Hilfe des Wellenwiderstandes lassen sich die Stromgrößen auf die Span- 
nungsgrößen zurückführen. Damit scheiden gewissermaßen 9 und 9%’ aus der 
Reihe der unbekannten Konstanten aus, und es bleiben nur noch zwei, nämlich 
U} und UY, als unbestimmte Größen übrig. Wie sich zeigen wird, hängen sie von 
den ein- und ausgangsseitigen Abschlüssen der Leitung ab. Sie werden, wie man 
sagt, durch die „Randbedingungen“ des Leitungsproblems festgelegt. Man be- 
achte, daß der Wellenwiderstand gleich dem positiven Verhältnis der einge- 
strichenen Größen, aber gleich dem negativen Verhältnis der zweigestrichenen 
Größen ist. 

Um den Anschluß an die vereinfachte Darstellungsart der Leitungsvorgänge zu 
finden, soll von den zeitunabhängigen komplexen Größen wieder auf die Zeit- 
funktionen der Spannungen und Ströme zurückgegangen werden. Da die Mo- 
mentanzeiger nach Gl. (182) die Form 


t 


u, = U,el®! beziehungsweise i,— I, el@t 


haben, erhält man mit Gl. (185) 


1, = (U e?? + U et???) det Yorrelettn PD retezellette,+ Pe) 


i,= (Sezrz a8 Sure 72) eJet B3 oe) ur en Il otez0lattef +2) 


oder in reeller Form, da nach Gl. (7) und (9) v,= | mı u, | und :, = |S mi, | ist, 


Yu = Ur Feintwe Be + ol) Hure na 


i, = Le" sin(wot — Br + dl) + Vet “"sinwt + Bet) | 


Das vorstehende Gleichungssystem beschreibt den wirklichen Strom und die 
wirkliche Spannung an der Stelle x der Leitung für jeden Zeitmoment. Es hat die 
typische Form von Gleichungen fortschreitender Wellen. Das Argument wt — Bz 
deutet auf das Vorhandensein einer in positiver x-Achse, das Argument wi 
+ ßx auf das Vorhandensein einer in negativer x-Achse fortschreitenden Welle 
hin. Die beiden Wellenzüge verlaufen wegen des Faktors et“? gedämpft. Sie 
überlagern sich. Die nach links fortschreitende \elle kann als durch Reflexion 
der nach rechts laufenden Welle am Leitungsende aufgefaßt werden. Ihr gegen- 
seitiges Stärkeverhältnis wird - Abschnitt H.I.4.c)-durch die Abschlußwider- 
stände bestimmt. 

Will man die Strom-Spannungsverhältnisse am Eingang der Leitung darstellen, 
setzt man in Gl. (185) die Größe x = 0 und erhält 


„.-Uu=-lu4W ] 


193 
ae w- 


Die Größen U}, U, 3} und 9 beziehen sich also auf den Leitungsanfang. Sie 
sind die Amplituden der Wellen an diesem Punkt und liefern, geometrisch addiert, 
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die Gesamtspannung U, beziehungsweise den Gesamtstrom %, am Eingang. Für 
das Leitungsende mit x = ! wird nach Gl. (185) 


lee er, u 


} (194) 
7, =hertT+Vett! = + 


Auch hier setzt sich der Gesamtstrom X, beziehungsweise die Gesamtspannung U, 
aus zwei Komponenten, nämlich der Amplitude der hinlaufenden, eingestrichenen 
Welle und der Amplitude der zurücklaufenden, zweigestrichenen Welle zu- 


sammen. Nach Gi. (194) hängen die Größen am Ausgang mit denen am Eingang 
in folgender Weise zusammen: Es ist 


shet 0 W=Uujerr! ) 


(195) 
N-gyeor gr gyrerr! | 


Ein ähnliches Formelsystem kann für eine beliebige Stelle x aufgestellt werden: 
U,=-W+W mit Welle? ud W=UWlot?? ' ; 
(196) 
ut mt u=deor und M=N ot?? 


Bildet man das Verhältnis der Amplituden der Einzelwellen an der Stelle z, zeigt 


sich, daß es unabhängig vom Ort gleich dam am Anfang ist und damit den durch 
Gl. (191) festgelegten Wert hat 


r n 
z 


= dr beziehungwese —- = — Br wo) 
z % 


Der Widerstand 3; charakterisiert also das Verhältnis der Wellenspannungen 


und Wellenströme, und zwar an jeder Stelle der Leitung. Aus diesem Grunde 
trägt er die Bezeichnung Wellenwiderstand. 


In der Praxis ist es nun so, daß man auf einer Leitung nirgends die Amplituden 
oder Effektivwerte der einzelnen Wellen, sondern immer nur ihre Summe, die 
Gesamtspannung und den Gesamtstrom messen kann. Es ist deshalb sinnvoll, 
Gl. (185) so umzuformen, daß in den Formeln statt der Teilwellen die am Ein- 


gang meßbaren Werte U, und 3, vorkommen. Das geschieht folgendermaßen: 
Aus Gl. (193) ergibt sich 


y=4,-W 
= -% 
Erweitert man die Stromgleichung mit &;, erhält man 
8, = 8, Br 
Dafür kann man unter Berücksichtigung von Gl. (191) schreiben 


wW=-%8,+WU 


I. Theorie der Leitungen 221 


Es ist also einerseits 
wW=-u-W 
und andererseits 


W=%3;, + W 


Hieraus folgt durch Addition und Subtraktion 


W= U + 8:9 beziehungsweise U = U- 8,89 
2 2 
und da 
Y= u beziehungsweise 9 — — ul 
er BL 
ist, 
U+3,% : 4 u— 8,8% 
Sg —= — I 227 beziehungsweise I = — Ar 1 198 
ı 2 8r B 1 23, ( ) 
Dies in den Lösungsansatz Gl. (185) eingesetzt, ergibt 
u, a U, == Rp er? es —_— Rp atrz 
» (199) 


Es U+B3ı8 -yE_ U, Br8ı +yz 
“en San DB 


Die Gleichungen (199) stellen die Übertragungsgleichungen oder die Leitungsglei- 
chungen dar. Sie beschreiben den Strom und die Spannung an der Stelle x durch 
den Gesamtstrom und die Gesamtspannung am Eingang. 

Eine andere, viel gebrauchte Form des Gleichungssystems erhält man bei der 
Einführung hyperbolischer Funktionen. Es ist zunächst 


er’? er Y? er’t_eot?r? 
u, =U u 
2 2 
u ae er’? i er? + erY? 
De Pe 


Da die e-Funktionsbrüche den hyperbolischen Kosinus beziehungsweise Sinus 
darstellen, lassen sich die Leitungsgleichungen auoh in der Form 


U, = coshyz-U,— 8,sinhyz- 9, | 


sinh yz (200) 


Br 


schreiben. Für manche Aufgaben, zum Beispiel die Ermittlung des Eingangs- 
widerstandes eines Kabels, benötigt man die Eiugangsgrößen als Funktionen der 


e— U,+coshyz-S | 
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Werte an der Stelle x. Nach einer Umformung von Gl. (200) ergibt sich 


U, = coshyz-U, + Bzsinhyz-S, N 


= sinhyz 


(201) 
U, + coshyz- 9, J 
8L 


c) Ableitung des Reflexionsfaktors 


Das Verhältnis der Stärke und Lage der reflektierten Welle zur primären Welle 
hängt vom Leitungsabschluß ab. Mathematisch wird der Reflexionsvorgang 
durch den Reflexionsfaktor p beschrieben. Er gibt das Verhältnis der reflektierten 
Spannungswelle Il2 zur ankommenden Spannungsielle U an 


_W 
ee 


Sein Zusammenhang mit den Leitungs- und Abschlußwiderständen ergibt sich 
aus folgender Überlegung: 


Sind ll, und ®, die wirklichen Spannungen und Ströme am Leitungsende, so ist 
$, zugleich der vom Abschlußwiderstand 3, aufgenommene Strom und ll, die an 
seinen Klemmen herrschende Spannung. Es muß das Ohmsche Gesetz 


w=32% 
gelten. Auf der anderen Seite folgt aus der Auflösung von Gl. (194) nach U, und 9; 
wW=-1U,-1%% 
Y=-ı,-% 
Erweitert man die letzte Gleichung mit $;, ergibt sich % 8: = 831 - 9 3:: 


oder nach Gl. (191) durch Spannungen ausgedrückt: U = 9,8; + U3. Damit 
erhält man folgendes Gleichungssystem: 


w=-1,-W% 
w=-%3,+W% 
Dies liefert, nach U% und Uz aufgelöst, 


Te U, +3, % W__ W— Bı% 
5 


Dividiert man die rechte Gleichung durch die linke, gewinnt man einen Formel- 
ausdruck für den Reflexionsfaktor p. 


a —a 
_W_U-5:%_ % © BB 
u ae Tr B2 + Br 
8 
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Berücksichtigt man, daß nach Gl. (190) und (197) 


28 2 
wi 7 ar 
or va 

also 
U; 2 
In m Ian 
2 3 


ist, kann man schreiben 


ee u 52 (202) 


Der Reflexionsfaktor spielt in der Leitungstechnik eine wichtige Rolle. Er soll 
nach Möglichkeit Null sein, damit die ganze auf der Leitung übertragene Energie 
am Ausgang restlos an den Verbraucher weitergegeben wird. Er ist maßgebend 
für die Echoerscheinungen auf langen Fernsprech- und Telegrafieleitungen und 
mitbestimmend bei der Selbsterregung von Zweidraht- und Vierdrahtleitungen. 


d) Der Eingangswiderstand einer Leitung 


Der Eingangswiderstand 8, einer Leitung darf nicht mit ihrem Wellenwider- 
stand Bz, verwechselt werden. }, ist gleich dem Verhültnis der Gesamtapannung 
U, zum Gesamtstrom $,. Im Gegensatz dazu ist 8, das Verhältnis der Wellen- 
spannung zum Wellenstrom. Während der Wellenwiderstand eine charakteri- 
stische Konstante der reinen Leitung ist, hängt der Eingangswiderstand noch 
vom Abschlußwiderstand ab. Aus dem Ansatz 
De u, _W+U 
EN 
folgt, wenn man berücksichtigt, daß nach Gl. (195) und (202) 
y=-Wer-pnert=puet. rt 
und 
u=-Ner- her = per 
ist, daß der Eingangswiderstand den Wert hat 


u I+petr! _ 1+pe?7! 
8: 1 perl I _ perl 


Hieraus ergibt sich nach Erweiterung mit er! 


I —-yl 
ah ze (203) 


Die Gleichung vermittelt einen guten Einblick in den Zusammenhang, der zwi- 
schen 8, und den Abschlußverhältnissen besteht. Bei angepaßt abgeschlossener 
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Leitung ist der Refexionsfaktor p = 0 und damit 
3 Anp ” dL 


Herrscht am Leitungsende Leerlauf, hat p den Wert + 1. In diesem Tall ergibt 
sich, wenn man den zugehörigen Eingangswiderstand mit 8, bezeichnet 


ellert 9 „ coshyZ 


Su = dr vi_er 23T SL sinhyl 
oder 
311 = 3, eotbyl (204) 
Eine ähnliche Rechnung liefert für den Fall des Kurzschlusses mitp = — 1 
2, tanhyl (205) 
Looshyr Yımmıy 


Darüber hinaus läßt die Formel Gl. (203) erkennen, daß die Reflexion am Lei- 
tungsende auf den Eingangswiderstand einen um so kleineren Einfluß ausübt, je 
größer die Dämpfung ist, denn je größer pl, desto kleiner wird das vom Reflexions- 
foktor abhängige Glied pe”?!. 


Außer dem Eingangswiderstand 3, = 2 kann man rein formal auch für jede 
1 


andere Leitungsstelle einen Scheinwiderstand 3, definieren, der gleich dem Ver- 
hältnis der dort herrschenden Spannung zum Strom ist 


Die Beziehungen G]. (204) und (205) sind wichtig, weil sie es gestatten, aus der 
Messung des Leerlauf- und Kurzschluß-Eingangswiderstandes den Wellen wider- 
stand und die Fortpflanzungskonstante zu berechnen. Aus dem Produkt von $ık 
und $ı: folgt 

Bir Bu = Bitanhyl-cothyl= Bi 


3, = Y ZırrBıı (206) 


Der Quotient von 8,5 und $, liefert 


oder 


Bes 
8: (tan y }) 
oder 
[Zr 
dur 


tenhyl= V (207) 
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ö. Die Gruppenlaufzeit 
a) Die Zwei- und Dreifrequenzengruppe als Nachrichtenelement 


Die Phasengeschwindigkeit v, = = und die ihr zugeordnete Phasenlaufzeit 
P 


sind zwei Größen, deren Bedeutung in der normalen Nachrichtentechnik nicht 
sehr groß ist. Man definiert sie für stationäre Sinusschwingungen konstanter 
Amplitude. Solche Dauerschwingungen haben wegen ihrer ewigen Gleichförmig- 
keit keinen Nachrichteninhalt. Damit ein elektrischer Strom in der Lage ist, ein 
Zeichen zu übermitteln, muß sich eines seiner Bestimmungsstücke, beispiels- 
weise seine Amplitude oder Frequenz, zeitlich ändern. Zeitliche Schwankungen 
eines Stromes bedeuten aber, daß das Zeichen nicht aus einer einzigen Schwin- 
gung, sondern aus der Überlagerung mehrerer Dauerschwingungen verschiedener 
Frequenzen besteht. So bilden zum Beispiel zwei Dauerschwingungen aus dicht- 
benachbarten Frequenzen eine Schwebung, das heißt eine Schwingung mit perio- 
disch an- und abschwellender Amplitude. Die Schwebung wird um so langsamer 
und damit die Schwebungsperiode um so länger, je mehr sich die beiden Fre- 
quenzen nähern. Die stationäre Dauerschwingung bildet gewissermaßen den 
Grenzfall einer Schwebung aus zwei unendlich dicht benachbarten Frequenzen. 
Ein weiteres, einfaches Beispiel für den Aufbau einer Nachricht aus wenigen Fre- 
quenzen stellt die aus drei Schwingungen von gleichem Frequenzabstand und 
bestimmten Amplituden bestehende amplitudenmodulierte- Schwingung dar. 
Hier schwankt die Amplitude einer (Hoch-)Frequenzim Rhythmus einer anderen, 
langsameren (Nieder-)Frequenz. Die Nachricht, die eine solche Schwingung über- 
trägt, steckt in dem Amplitudenverlauf und damit in der Hüllkurve der höher- 
frequenten Schwingung. 

Kompliziertere Nachrichten, zum Beispiel Sprache oder Musik, deren Frequenz- 
komponenten sich bekanntlich laufend nach Amplitude und Frequenz ändern, 
können als aus mehreren Gruppen von je zwei, drei oder mehr dichtbenachbarten 
Frequenzen bestehend aufgefaßt werden. Die Schwingungen einer Frequenz- 
gruppe sind amplituden- und frequenzmäßig so beschaflen, daß sie bei ihrer 
Überlagerung den zeitlichen Amplitudenverlauf der mittleren Frequenz dieser 
Gruppe hervorbringen. 


b) Zur Bestimmung der Übertragungszeit mit Hilfe möglichst schmaler 
Frequenzgruppen 


Untersucht man die Frage, mit welcher Geschwindigkeit die in einer Schwebung 
oder amplitudenmodulierten Schwingung steckende Nachricht übertragen wird, 
ergibt sich ein von der Phasengeschwindigkeit abweichender Wert. Statt nach 
der Übertragungsgeschwindigkeit kann auch nach der Zeit gefragt werden, die 
ein bestimmter Ausschnitt aus der Nachricht, beispielsweise ein Hüllkurven- 
maximum, benötigt, um vom Anfang der Leitung bis zu ihrem Ende zu gelangen. 


16 Schröder, EL. NACHR.-TECHN.I 
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Diese Zeit nennt man die Gruppenlaufzeit. Sie stellt die Zeit dar, die eine Gruppe 
von Frequenzen braucht, um durch das Netzwerk zu laufen und an seinem Ende 
wieder das eingangsseitige Zeichen aufzubauen. Man bezeichnet sie mit z,, wenn 
sie sich auf eine Leitung von 1km bezieht, und mit t,, wenn sie sich auf die ganze 
Länge der Leitung bezieht. 


T 


wi 


| |! | IN! 


IND 


am Ausgang der Leitung 


Amplitude Amplitude 
c PM f 
%=Wn Wy Wo+wn Wun WW Wotln 
breile Frequenzgruppe schmale Frequenzgruppe 
Ine<Tg Ine>Tg 


Bild 129. Zur Bestimmung der Gruppenlaufzeit 
Unsichere Bestimmung, wenn die Frequenzgruppe breit ist (a, d, c), 
sichere Bestimmung, wenn die Frequenzgruppe sehr schmal ist (d, c, J) 


Bei der Bestimmung der Gruppenlaufzeit muß man überlegen, welches ausgangs- 
seitige Hüllkurvenmaximum dem eingangsseitigen entspricht. Bild 129 zeigt links 
und rechts zwei modulierte Schwingungen mit kleiner und großer Modulations- 
periode T’yr und die zugehörigen Amplitudenspektren. Die oberen Bilder gelten 
für den Eingang, die unteren für den Ausgang. In den linken Bildern ist die Fre- 
quenzgruppe verhältnismäßig breit und daher die Periode 7’yr der Hüllkurve 
klein. Sie sei so gewählt, daß sie kleiner als die gesuchte Laufzeit ist. Im rechten 
Teil des Bildes ist die Frequenzgruppe so schmal gemacht, daß die Hüllkurven- 
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periode größer als die Gruppenlaufzeit ist. Zur Zeit t = 0 herrsche in beiden 
Füllen am Eingang der Leitung der Maximalwert der Leitungsspannung und da- 
mit der Hüllkurve. Nach einer gewissen Zeit taucht dieser Maximalwert am Aus- 
gang der Leitung auf. Nach Bild b ist man im Zweifel, welches der vielen am 
Ausgang auftretenden Maxima dem zur Zeitö=0 am Eingang herrschenden 
zugehörig ist. Wieein Blick auf das Nachbarbild e ergibt, wird die Zuordnung ein- 
deutig, wenn man eine genügend langsame Amplitudenänderung wählt. Es muß 
die Frequenzgruppe, deren Laufzeit berechnet werden soll, so schmal und eng 
sein, daß die Hüllkurvenperiode mit Sicherheit größer als die Laufzeit ist. Je 
kleiner der Abstand Aw zwischen den einzelnen Frequenzen der Gruppe wird, 
desto sicherer läßt sich die Laufzeit angeben. 


c) Bereehinung der Gruppenlaufzeit 


Die Berechnung der Gruppenlaufzeit möge an Hand einer amplitudenmodu- 
lierten Schwingung erfolgen. Die Leitung möge zunächst 1 km lang sein. Wie im 
Kapitel J. „Modulation und Überlagerung‘ gezeigt wird, kann man für die Span- 
nung einer amplitudenmodulierten Schwingung am Eingang in die Leitung 
ansetzen 


1 
u, = U,coswt+ Imv, cos (wo, + wu) L + mV, cos (uw, — wn) £ (208) 


U, ist darin die Amplitude der höherfrequenten w,-Schwingung. Die Amplituden 
der beiden Seitenfrequenzen sind gleich und haben im Verhältnis zu U, je die 


Größe > mÜU,. Das m kennzeichnet den Modulationsgrad und ist kleiner als 1. Die 


eine Schwingung liegt um den Abstand Aw = w, über, die andere um den glei- 
chen Betrag unter der Trägerschwingung w,. Wegen der verschiedenen Phasen- 
drehung, die die einzelnen Komponenten längs der 1 km langen Leitung erfahren, 
hat die Ausgangsspannung, wenn man von der Dämpfung absieht, den Wert 


u, = U,cos (ut — Ba) + —mU, cos [(wy + n)E — Bun tun) + 


ZmU, [wo — an) t— Bus-on] (209) 
ß,, beziehungsweise P,,.+.„ beziehungsweise ß,,_., stellen die Phasenwinkel 
dar, um die die Ausgangszeiger der entsprechenden Frequenzen gegenüber den 
Zeigern am Eingang, im gleichen Zeitmoment betrachtet, nacheilen. Es sind 
Werte, die, da sie Dauerschwingungen zugeordnet sind, der Leitungstheorie ent- 
nommen werden können. 

Wie aus den cos-Gliedern von Gl. (208) hervorgeht, und wie es auch in Bild 129 
dargestellt ist, durchläuft die am Eingang liegende Spannung a, zur Zeit t = 0 
ihr Maximum, denn in diesem Zeitmoment sind alle drei Schwingungen gerade 
miteinander in Phase. Zugleich nehmen sie in diesem Moment auch ihren höchsten 


15° 
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Momentanvwert ein. Für die Laufzeit der Hüllkurve und damit ihres Nachrichten- 
inhaltes ist nun der Zeitmoment maßgebend, an dem das Hüllkurvenmaximum 
am Ausgang wiedererscheint. Wählt man die Dreifrequenzengruppe genügend 
eng, besteht nach Bild 129 d und e kein Zweifel, daß die kleinste Zeit, die man für 
ein Maximum am Ausgang ermittelt, die gesuchte Laufzeit darstellt. Unter wel- 
chen Bedingungen bildet sich nun am Ausgang wieder ein Maximum der Hüll- 
kurve aus? Müssen alle drei Schwingungen wie am Eingang miteinander in 
Phase sein und gleichzeitig dabei ihren Höchstwert einnehmen? Nein! Die letzte 
Bedingung ist nicht wesentlich. Es genügt, wenn die drei Einzelschwingungen in 
Phase sind, das heißt im gleichen Zeitmoment das gleiche Winkelargument haben. 
Wie groß dabei die Momentanwerte sind, spielt keine Rolle. Sie dürfen in dem 
Moment statt des Maximalwertes zum Beispiel ruhig gerade den Wert Null 
haben. Das bedeutet dann lediglich, daß das Hüllkurvenmaximum über der 
Nullstelle der resultierenden Schwingung liegt (vergleiche dazu Bild 129e). 

Die drei Teilschwingungen von Gl. (209) sind in Phase, wenn die Argumente der 
Kosinusfunktionen einander gleich sind. Dementsprechend hat man anzusetzen 


@y Tg = Ba =(w+ 7) 17 Te Put won (210) 
beziehungsweise 

Tg — Bun = (5 — Wn) m 7 Bu, - am 
Bei der weiteren Entwicklung des Ausdrucks geht man davon aus, daß f ala 


Funktion der Frequenz in eine Potenzreihe entwickelt werden kann. Nach Taylor 
darf man schreiben, wenn man w, = Aw setzt, 


= + a)= lm + du) = Post SE Au eh, ee 


Der Frequenzabstand Aw = w, kann als sehr klein angesehen werden, weil ja 
erreicht werden soll, daß die Hüllkurvenperiode mit Sicherheit größer als die 
Laufzeit ist. Dann kann aber die Potenzreihe vor dem Aw?-Glied abgebrochen 
werden und f als einfache, lineare Funktion der Frequenz in der Form 


Bu ton = Bu, + > SE du = Br + SE u 
beziehungsweise 


Bas on = BL Bor — aA 


dw an 
angegeben werden. Damit läßt sich Gl. (210) umformen in 


d - 
u - Bun am gt wmTg— (Pot 5 an an) | 


beziehungsweise (211) 


Ka 
ST — Pr = WTg— WnTg — (Bm —  ®n ! 
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Hebt man auf beiden Seiten die gleichen Größen heraus, nehmen beide Glei- 
chungen die Form 


an. Aus ihr folgt 
zum (212) 
Die kilometrische Gruppenlaufzeit ist also gleich dem Differentialquotienten der 


Phasenkonstante nach der Frequenz. Da die Laufzeit einer km langen Leitung 
! mal größer ist, gilt für die Gesamtlaufzeit 


oder 


= — (213) 


Hierin stellt 5 das Phasenmaß der Gesamtleitung für die Frequenz w, dar. Die 


Gruppengeschwindigkeit v, erhält man entsprechend v = z zu 


oder 


Bild 180. Phasengang und Laufzeit verschie- 

dener Netzwerke (a Bandpaß, 5b Netzwerk mit 

konstanter Gruppengeschwindigkeit, aber in- 

konstanter Phasengeschwindigkelt, ce Netzwerk 

mit konstanter Gruppen- und Phasengeschwin- 
digkeit) 
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Hat 8 die Maßeinheit km”! und w die 3laßeinheit s!, so ergibt sich für die Grup- 
pengeschwindigkeit die Maßeinheit km/s. 

Der Unterschied zwischen der Gruppen- und Phasenlaufzeit liegt darin, daß die 
Gruppenlaufzeit gleich dem Differentialquotienten von 5b nach w, die Phasenlauf- 
zeit dagegen gleich dem einfachen Quotient aus 5 und w ist. In Bild 130a ist der 
Phasengang 5b = /(w) eines beliebigen Netzwerkes, beispielsweise eines Band- 
passes, dargestellt. Aus ihm sind die Phasenlaufzeit i, und Gruppenlaufzeit t, 
abgeleitet. Die Phasenlaufzeit wird durch den Tangens des Winkels , bestimmt, 
die Gruppenlaufzeit dagegen durch das Steigungsmaß der 5-Kurve im Punkte &,, 
also durch den Tangens des Winkels 9,, festgelegt. Man sieht deutlich, daß beide 
keineswegs immer übereinstimmen. Bild 1305 zeigt eine Phasenkurve, die in 
einem bestimmten Bereich geradlinig ansteigt, aber nicht durch den Nullpunkt 
des Koordinatensystems geht. Ein Netzwerk dieser Art würde wegen der Kon- 
stanz des Steigungsmaßes eine für alle Frequenzen konstante Gruppenlaufzeit, 
aber keine konstante Phasenlaufzeit haben. Soll auch sie konstant sein, muß die 


Phasenkurve, wie es in Bild 130c angedeutet wird, geradlinig und durch den 
Nullpunkt gehen. 


d) Folgerungen für eine verzerrungsfreie Übertragung 


Bekanntlich besteht eine Nachricht im allgemeinen aus einem ganzen Spektrum 
von Frequenzen. Die Frequenzen des Spektrums ändern sich im Laufe der Zeit 
kontinuierlich in ihren Amplitudenwerten. Das bedeutet, daß jede Frequenz in 
Wirklichkeit in eine mehr oder weniger schmale Gruppe dichtbenachbarter 
Frequenzen aufgespalten ist. Soll eine Nachricht verzerrungsfrei übertragen 
werden, dann müssen alle Frequenzen, genauer alle Frequenzgruppen, die gleiche 
Übertragungszeit haben. Nur dann werden die einzelnen Hüllkurven, die mit 
dem An- und Abschwellen der jeweiligen mittleren Frequenzen identisch sind, 
alle gleich schnell übertragen und so die gesamte Nachricht ohne Verzerrung am 
Ausgang des Systems wiedergegeben. Konstante Laufzeit bedeutet, daß das 
Phasenmaß des übertragenden Netzwerkes, also zum Beispiel der Leitung, ähn- 
lich Bild 1305 innerhalb des Frequenzbereiches der Nachricht geradlinig an- 
steigen muß. Mathematisch ausgedrückt, muß 5 = f(w) eine lineare Funktion 
der Frequenz sein. Wird in Sonderfällen verlangt, daß nicht nur die Hüllkurve, 
sondern auch die Zeichenform unter der betreffenden Hüllkurve genau über- 
mittelt wird, muß nicht nur die Gruppen-, sondern auch die Phasenlaufzeit kon- 
stent sein. Das ist eine weit schwieriger zu erfüllende Bedingung, da in diesem 
Fall die 5-Kurve nicht nur gerade, sondern außerdem noch, wie in Bild 130c, durch 
den Nullpunkt verlaufen muß. 

Ein solcher Fall liegt beispielsweise bei der Übertragung der „Video“frequenzen 
eines Fernsehbildes vor. Diese erstrecken sich von 0 bis zu etwa 5 NIHz. Soll das 
Videosignal direkt übertragen werden, so müssen die Verstärker und Leitungen 
alle Frequenzen zwischen 0 und 5 MHz gleichmäßig gut und ohne Laufzeitver- 
zerrungen übertragen. Das bedeutet, daß die Phasenkurve des Übertragungs- 
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systems von der Frequenz Null aus linear ansteigen muß. Wird das Videosignal 
dagegen trägerfrequent übertragen, das heißt einem Träger f, aufmoduliert, so 
braucht der Phasengang des Übertragungsweges nicht von Null aus, sondern nur 
innerhalb des Bereiches /, + 5 MHz geradlinig anzusteigen. Denn jetzt steckt 
das Videozeichen in der Einhüllenden und nicht in den einzelnen Schwingungen 
des hochfrequenten Trägers. 


6. Zusammenstellung der wichtigsten Ergebnisse 


Moßgebend für alle Vorgänge auf den Leitungen sind die kilometrischen Lei- 
tungskonstanten R’, L’, @’ und C’. Die Größe 3 = R’ + jwL’ bildet den kilo- 
metrischen Längswiderstand, die Größe Y’ =@’ +jwC’ den kilometrischen 
Querleitwert der homogenen Leitung. 

Die Leitungskonstanten treten in zweierlei Form in den Leitungsgleichungen auf, 
einmal als Produkt in YB’V’, das andere Mal als Quotient in //3°/V. Wegen seiner 
physikalischen Bedeutung trägt der Quotient die Bezeichnung Wellenwiderstand 
und das Produkt die Bezeichnung Fortpflanzungskonstante. Der Wellenwider- 


stand 


gibt das Verhältnis der hinlaufenden Spannungswelle zur hinlaufenden Strom- 
welle an. Er hat an jeder Stelle der Leitung den gleichen Wert. Für die rück- 
laufenden Wellen muß noch ein Minuszeichen hinzugefügt werden. Da der 
Wellenwiderstand, im Gegensatz zum Eingangswiderstand, nur von den Leitungs- 
konstanten und nicht vom Leitungsabschluß abhängt, hat er für jede Leitung 
einen eindeutigen, festen Wert. Der Eingangswiderstand stellt das Verhältnis 
der wirklichen Leitungsspannung zum wirklichen Leitungsstrom dar. Die wirk- 
lichen Leitungsspannungen und -ströme entstehen aus der Überlagerung der 
primären und refiektierten Wellenspannungen und -ströme, 

Die Fortpflanzungskonstante 


y=za+jß=Y)3Y 


ist eine komplexe Größe. Ihr reeller Bestandteil, die Dämpfungskonstante «, 
charakterisiert die Abnahme der Energie längs der Leitung infolge der Verluste. 
Die imaginäre Komponente heißt die Phasenkonstante oder Winkelkonstante $. 
Sie gibt bei angepaßtem Abschluß den Winkel an, um den die Ausgangsgröße 
der Eingangsgröße in einem bestimmten Zeitmoment nacheilt. Sie ist maß- 
gebend für die Übertragungsgeschwindigkeit und Laufzeit der Nachrichten. 

Bezieht man die Angaben der Fortpflanzungsgrößen auf die ganze Leitungslänge, 
so spricht man vom Fortpflanzungsmaß, Dämpfungsmaß und Winkelmaß und 


führt dafür die Zeichen 
g=yl a=eal b=fl (215) 
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ein. Betrachtet man nur die hinlaufende Welle, setzt man gewissermaßen den 


Fall der Anpassung voraus, kann man für den Effektivwert der Endspannung 
ansetzen 


U,=DU,e”° 


Beim Auflösen der Gleichung nach a ergibt sich 


Bas Di (216) 


Das Dämpfungsmaß a gibt demnach für den Fall der Anpassung das logarith- 
mische Verhältnis der Eingangsspannung zur Ausgangsspannung an. Bei Fehl- 
anpassung bezicht sich a nur auf die Teilwellen. Das gleiche läßt sich für den 
Strom nachweisen. Die Einheit des Dämpfungsmaßes wird 1 Neper, abgekürzt 


IN, genannt. Sie liegt vor, wenn das Dämpfungsmaß a den Wert 1 annimmt. 
Es gilt 


a=1N, wenn mı_ı oder x = e — 2,718 (217) 


Es ist sicherlich etwas Außergewöhnliches, daß die Dämpfung als dimensions- 
lose Größe eine besondere Maßeinheit erhalten hat. Die Begründung liegt darin, 
daß erst durch Angabe der Maßeinheit „Neper“ sich das auf die natürlichen 
Logarithmen bezogene Dämpfungsmaß von dem mit Briggsschen Logarithmen 
arbeitenden und mit Bel bezeichneten Dämpfungsmaß unterscheiden läßt. Ge- 
naueres über die Neper- und Bel-Rechnung steht im Teil V. des vorliegenden 
Kapitels. 


Von den aus dem Winkelmaß d ableitbaren Größen interessiert hauptsächlich die 
Gruppenlaufzeit {,. Sie ist definiert durch 


= > (218) 


Sie gibt die Zeit an, die eine schmale Frequenzgruppe zum Durchlaufen der 
Leitung benötigt. 

Die Leitungen werden nach Möglichkeit mit einem Widerstand abgeschlossen, 
der gleich ihrem Wellenwiderstand ist. Die gesamte Energie, die die Strom- 
Spannungswellen mit sich führen, wird dann restlos vom Verbraucherwiderstand 
aufgenommen. Dagegen werden die Wellen reflektiert, wenn am Leitungsende 
keine Anpassung herrscht. Es flutet ein Teil der Energie zurück zum Leitungs- 
anfang. 


Im Fall der Anpassung nehmen die Leitungsgleichungen eine einfache Gestalt 
an. Es ist 


u,=1ed = 1, or@+id 


= et=9,0r@+1d 
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Mit U, = U, eJPs und 9, = /, elPi wird 
U, = U, era. eJ@u-d) 
9, = I er4.e)Pi-d) 
Die komplexen Momentanwerte betragen in einem beliebigen Zeitmoment 
w=U, Pa LIE Ve®. eJlwt-b+ mu) 
=, ee Le®. elwt-b+ 0) 
Die wirklichen Momentanwerte haben die Größe 
w,=U,e®sinwt—b+9,) |) 


(219) 
,= I,esinwt—b+9g) | 


Da im Fall der Anpassung 


oder 
U, eIFu-P) —_ Z, Pr 


Er 
ist, bestehen zwischen den Effektivwerten und Phasenwinkeln von Spannung 
und Strom noch die Zusatzbeziehungen 

U 
— -Z, ud -9=9r (220) 


Auigabe 39 


Berechne für eine 3-mm-Bronzefreileitung mit den Konstanten R’ = 5,44 O)/km, 
Z=2mHjkm, G’= 14S/km und C’ = 6nF/km die Fortpflanzungskonstante und 
den Wellenwiderstand bei einer Frequenz von =5000 s”1. (Antwort: —= 0,0049 N/km, 
ß = 1,02°/km, 8, = 616 e"113.3° Q,) 


Aufgabe £0 


Am Anfang einer Leitung herrsche die Spannung u, = U, sin (vt + 9,)mit U, —=4V 
und 9, = 30° oder r/6. Welches Gesetz befolgt die Spannung «, in 100 km Abstand, 
wenn die Leitung angepaßt abgeschlossen ist und « = 0,005 N/km und ß = 1,5°/km 
beträgt? Zeichne das Zeigerdiagramm der beiden Spannungen im Zeitmoment t = (0. 


2 
Wie groß ist dio Wellenlänge der Schwingung? (Antwort: u, = 2,42sin (wo! — —x) V, 
A = 240 km.) 3 


Aufgabe 41 


Eine Leitung mit dem Wellenwiderstand 8, = 600 e"]45° 0) sei mit 8, = 600 eo’ Q 
rcell abgeschlossen. Welche Gesamtspannung li, und welcher Gesamtstrom 9, herr- 
schen am Ende der Leitung, wenn angenommen wird, daß die Primärwelle der Span- 
nung am Ende mit dem Wert U} = 5 e°)30° V ankommt? (Antwort: p = 0,414 e90°, 
U,= 5,4 0717.0° V, 9, = 0,009 e"17.0° A, 9, = 0,00834 e!12° A, $' = 0,00347 0"175° A.) 
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Aufgabe 42 


Berechne durch geschickte Kombination der Gleichungen G!. (206, 207) und unter Zu- 


hilfenahme trigonometrischer und hyperbolischer Funktionstabellen sowie mit den 


folgenden Beziehungen: 
: : inh9a-k small 
en tanhlagegn ei _ sinh 2a 


cosh(2+jb) cosh2u4-+- cos2b 


den Leerlauf- und Kurzschlußwiderstand eines Kabels von ! = 7,5km Länge, wenn 
das Kabel die Kenndaten: « = 0,0735 N/km, ß = 0,0765 km“! und 8, = 621 e!#:"Q) 
hat. (Antwort: tanh g = 0,778 e13414°, 2, , = 483 01&5° Q, 8,1 = 798 0"177°.4° Q).) 


Aufgabe 43 


Eine angepaßt abgeschlossene Leitung (Z, = 6000,a = 4,5mN/km) von 2 = 360 km 
zeigte an der Zwischenstelle x= 220km eineSpannung von 0,15 V. Wie groß waren die 
Eingangsspannung und der Eingangsstrom sowie die Ausgangsspannung und der Aus- 
gangsstrom? Von welcher Größenordnung ist die Phasenwinkelnacheilung der Aus- 
gangs- gegenüber der Eingangsspannung, wenn man nach Gl. (222) beachtet, daß 
73 ß ist. (Antwort: U, = 0,404 V, I, = 0,672 mA, U, = 0,08 V, I, = 0,134 mA, 
Bl=b 93°.) 


Aufgabe d4 


Wie groß ist die sich einstellende Gesamtausgangsspannung U,, wenn bei fehlabge- 
schlossener Leitung U, = 0,44 e!35° V und p = 0,6 0°160° ist? 
(Antwort: U, = 0,615 e}13,2° Y,) 


Wiederholungsfragen 


Welche Kennzeichen hat man eingeführt, um die Leitungseigenschaften zu beschrei- 
ben? Welcher Unterschied besteht zwischen dem Wellenwiderstand und dem Schein- 
widerstand einer Leitung an der Stelle x beziehungsweise dem Eingang? Wie hängen 
3, und q mit den Leitungswiderständen zusammen? Wie kann man den Wellenwider- 
stand einer Leitung meßtechnisch ermitteln? Wie hängen Phasenkonstante und 
Gruppenlaufzeit miteinander zusammen? Welches mathematische Gesetz befolgen die 
Spannungen U,, U, z, und u,an der Stelle x einer Leitung, wenn die Leitung exakt 
ınit ihrem Wellenwiderstand 3, = Z, PL abgeschlossen ist und an ihrem Eingang 
die Spannung 4%, = U, sin (wi + @,) liegt? Wovon hängt der Roflexionsfaktor ab? 
Was kennzeichnet er hinsichtlich der Spannungen und was hinsichtlich der Ströme? 


Welche Beziehung besteht zwischen g und y beziehungsweise g und dem Übertragungs- 
faktor Yin Gl. (19)? 


D. Eigenschaften der verschiedenen Leitungsarten 


Die gleichen Größen y und 8, beschreiben die Übertragungseigenschaften der 
verschiedenen Leitungsarten, wie Kabel, Freileitungen, Hochfrequenzleitungen 
und in gewissem Sinne auch der Antennen. Trotzdem zeigen alle diese Über- 
tragungsmittel ein stark unterschiedliches Verhalten. Im folgenden soll gezeigt 
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werden, daß die verschiedenartigen Übertragungseigenschaften von den unter- 
schiedlichen Größenordnungen und Verhältnissen der in y und 8; steckenden 
Leitungskonstanten R’, L’, @’ und C’ herrühren. Damit das Wesentliche besser 
hervortritt, werden in den Formeln gewisse Vereinfachungen vorgenommen. Die 
Ergebnisse sind dann zwar nicht absolut genau, lassen aber das Charakteristische 
jeder Leitungsart gut erkennen. Die Untersuchung soll sich auf folgende Punkte 
erstrecken : 


Größe und Frequenzabhängigkeit der Dämpfung 
Größe und Frequenzabhängigkeit der Laufzeit 


Strom- und Spannungsverteilung auf der Leitung bei Anpassung und in den 
Grenzfällen des Leerlaufs und Kurzschlusses 


Größe und Frequenzabhängigkeit des Wellenwiderstandes 


Abhängigkeit des Eingangswiderstandes von der Länge und dem Abschluß 
der Leitung 


1. Normale, nicht pupinisierto Kabel 


Unter einem Kabel versteht man eine Leitung, die mit einer mehr oder weniger 
kompakten Isolierung aus Gummi, Papier, Seide oder hochwertigen Kunst- 
stoffen umgeben ist und direkt im Erdboden oder in Gebäuden verlegt werden 
kann, Kabel werden als Ein-, Zwei- oder Mehrleiterkabel ausgeführt. Eine sehr 
große, oft über 100 gehende Anzahl von Doppeladern enthalten besonders die 
Fernsprechkabel. Die Durchmesser der einzelnen Adern liegen zwischen 0,6 und 
2 mm. 

Als Zahlenbeispiel soll ein Kabel mit zwei 0,9 mm starken Kupferleitungen unter- 
sucht werden. Seine Leitungskonstanten sind R’ = 57,8 Q/km, L’ = 0,7 mH/km, 
@' = 1 uS/km und ©’ — 34 nF/km. Bei seinem Einsatz als Ortskabel interessiert 
hauptsächlich sein Verhalten im Gebiet um 800 Hz, dem Schwerpunkt der 
menschlichen Sprache. In diesem Frequenzgebiet hat es folgende Widerstände 
und Leitwerte: 


R=578 Q/km, vol’=35 Qkm, @=1 uS/km, wC’ = 170 uS/km 


Ohne daß die Vereinfachung zu grob wird, kann hier offenbar der induktive 
gegenüber dem ohmschen Längswiderstand und der reelle gegenüber dem kapa- 
zitiven Leitwert vernachlässigt werden. Da dies im Tonfrequenzgebiet generell 
für alle normalen Kabelgilt, kann für sie näherungsweise angesetzt werden 


JR und Yzjol’ (221) 


Mit dieser Vereinfachung, die besagt, daß das Kabel im Tonfrequenzgebiet ersatz- 
schaltungsmäßig durch eine Kettenschaltung von RC-Gliedern wiedergegeben 
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werden kann, nimmt die Fortpflanzungskonstante y den Wert an 
y=a+j8=/SVzViaOR =YaoR.Yi=loOK ei 
= YwC’R’ (cos45°-+ jsin 45°) 


CE = y-=# 
rer (+ 75)” ] 


Hieraus folgt für den Betrag von a und ß 


Die Dämpfungskonstante ist also in erster Näherung gleich der Winkelkonstante. 
Beide steigen proportional mit der Wurzel aus der Frequenz an. Zahlenmäßig 
ergibt sich für das 0,9-mm-Kabel: «& == ß = 0,001 Y® oder 


«r=ß->0,04 für 300 Hz 
20,070 für 800 Hz 
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Bild 131. Dämpfungsverlauf verschiedener Leitungsarten 


In der oberen Kurve von Bild 131 sind innerhalb eines größeren Frequenzbe- 
reiches der genaue Frequenzgang der Dämpfung und die Näherung nach GI. (222) 
aufgetragen. Die Kurven lassen erkennen, daß die Näherung nur für den relativ 
schmalen Frequenzbereich der Fernsprechtechnik zulässig ist. Oberhalb von 
etwa 2500 Hz darf die Leitungsinduktivität nicht mebr vernachlässigt werden. 
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Ab 10 kHz müssen außerdem noch die Frequenzabhängigkeit des Längswider- 
standes und die stark anwachsende Wirkableitung G’ mitberücksichtigt werden. 
Im übrigen zeigt die grafische Darstellung, daß das Kabel im Tonfrequenzgebiet 
bereits eine ziemlich starke Dämpfungsverzerrung aufweist. Ein 10 km langes 
Kabel hat für 300 Hz eine Dämpfung von etwa 0,4 N, dagegen für 2500 Hz schon 
eine Dämpfung von etwa 1,1 N. Das bedeutet eine Dämpfungsverzerrung von 
rund 0,7 N auf einer Strecke von nur 10 km. 

Die Gruppenlaufzeit erhält man größenordnungsmäßig, indem man Gl. (222) 
nach & difierenziert. Es ergibt sich 


dB _ 11/OR 
w 2 2w 


(223) 


Sie ist nicht konstant, sondern frequenzabhängig. Mit abnehmender Frequenz 
nimmt sie zu. Für 800 Hz hat sie einen Wert von 


1 1/34. 10° F/km-57,80/km 
Eine Nachricht benötigt demnach ungefähr 0,7 ms, um über ein Kabel von 
100km zu laufen. Dem entspricht eine Übertragungsgeschwindigkeit von 


= a = 145000 kmjs. 
Tg 

In bezug auf die Strom- und Spannungsverteilung treten beim normalen 
Kabel keine Besonderheiten auf. Aus der angenäherten Gleichheit von Dämp- 
fungskonstante und Winkelkonstante folgt, daß sich auf Kabeln üblicher Länge 
keine wellenförmige Verteilung der Spannungen und Ströme ausbilden kann, 
Denn, wenn mit wachsender Länge die Dämpfung auf den Wert a=2N an- 
gewachsen ist und damit den Wert eines elektrisch langen Kabels erreicht hat, 
hat sich die Phase erst um etwa den Winkel b = 2 im Bogenmaß oder 115° ge- 
dreht, Zur Ausbildung eines ganzen Wellenzuges ist aber eine Winkeldrehung 
von 360° erforderlich. Das würde einem Kabel von etwa der dreifachen Länge 
mit einer Dämpfung von rund 2x = 6,28 N entsprechen. Ein Kabel von 6 N 
Dämpfung weist aber eine derartig große Amplitudenabnahme auf, daß längs 
seiner Adern nichts mehr von einer wellenförmigen Ausbreitung der Spannungen 
und Ströme zu erkennen ist. 


Der Wellenwiderstand hat angenähert den Wert 


Er ist hinsichtlich seines Winkels praktisch frequenzunabhängig, und zwar unter 
45° kapazitiv. Sein Betrag nimmt mit zunehmender Frequenz ab. 
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Zablenmäßig ergibt sich für das 0,9-mm-Kabel bei 800 Hz ein Wert von 


57,8 Q/km 


/ 
2,=) 170. 10-°8/km 


In Bild 132 sind die theoretische und die angenäherte Ortskurve des Wellen- 
widerstandes dargestellt. Beide stimmen im Gebiet der Tonfrequenzen gut über- 
ein. Beihöheren Frequenzen machen sich wegen der vernachlässigten Induktivität 
vor allem beim Winkel stärkere Abweichungen bemerkbar. Ab etwa 20000 Hz 
kompensiert die Induktivität die Kapazität so, daß der Widerstand praktisch 
rein reell und konstant wird. Vergleiche dazu Bild 133, das in Abhängigkeit von 
der Frequenz die Wirk- und Blindkomponenten von 3; getrennt zeigt. Man 


——>2,=2,c0sP 
[e) 200 400 soon 


Bild 132. Ortskurve des Wellen- 
widerstandes eines Kabels von 
0,9 mm Leiterstärko In Abhängigkeit 
von der Frequenz 
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Bild 133. Frequenzabhüngigkeit der Wirk- und Blindkomponente des Wellenwiderstandes 
eines normalen 0,9-mm-Cu-Kabels und des Breitbandkabels 5/18 
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erkennt deutlich, wie im Bereich der Hochfrequenzen die Blindkomponente Z, 
verschwindet und eine konstante Wirkkomponente Z, von etwa 150 02 übrig- 
bleibt. 

Über den Eingangswiderstand 8, eines normalen Kabels in Abhängigkeit 
von der Länge läßt sich folgendes sagen: Beim elektrisch langen Kabel ist der 
Eingangswiderstand nach Gl. (203) gleich dem Wellenwiderstand, und zwar 
unabhängig vom Abschlußwiderstand der Leitung. Bei kurzen Kabelstücken 
übt der Abschlußwiderstand einen starken Einfluß auf den Eingangswiderstand 
aus. Für die beiden Spezialfälle des leer laufenden und kurzgeschlossenen Endes 
läßt sich sein Verlauf in Abhängigkeit von der Länge verhältnismäßig einfach 
übersehen. 

Ein kurzes leer laufendes Kabelstück stellt lediglich eine kleine Kapazität dar. 


Es hat einen großen kapazitiven Widerstand 8,1% Je länger das 


jwC’! 
Kabel wird, desto größere Längswiderstände müssen von den Ladeströmen 
durchfiossen werden. Daher bekommt der Eingangswiderstand mit zunehmender 
Länge eine wachsende Wirkkompo- 
“nente, während gleichzeitig der kapazi- 
tive Widerstand abnimmt. Erreicht die 
Länge allmählich den Wert des elek- 
trisch langen Kabels, muß die Schein- 
widerstandskurve in den Wert des 
Wellenwiderstandes einmünden. Für 
eine feste Frequenz ist dies in Bild 134 
skizziert. Das genaue Gesetz lautet nach 
Gl. (204) 
312 = 8; eothyl 


2, =27c05® 


Kurzschlufl om 
Kabelende 


[2 


lg 


Zıp=Z) sinp ——— 


Umgekehrt wirkt ein kurzes kurzge- 
schlossenes Kabelstück wie ein reeller 
Widerstand. Der Widerstand der Kurz- 
schlußschleife wächst zunächst propor- 
tional der Länge des Kabels und gehorcht 
dem Gesetz 3,.”2 R’l. In dem Maße, 
wie die Länge zunimmt, macht sich 
neben der reellen eine zunehmende ka- Bild 134. Ortskurve des Eingangswlder- 
pazitive Komponente bemerkbar. Bei standes eines Kabels bei Leerlauf und 
uhr großer Länge muß auch dieser Lara Aids vn der Linz 
Widerstand sich dem Wert des Wellen- 

widerstandes nähern. Er tut das, wie 

«8 die Ortskurve des #,.-Zeigers in Bild 13£ andoutet, auf einer knappen 
Spiralkurve. Die genaue Widerstandsformel lautet nach Gl. (205) 


Leerlauf om 
Kabelend* 


81x = 8z tonhyl 
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2. Freileitungen 


Unter Freileitungen versteht man Leitungen, die ohne direkte isolierende Um- 
hüllung im Freien verlegt werden. Man hängt sie isoliert an Holzmasten auf. Die 
Maste haben normalerweise einen Abstand von 50 m. Der gegenseitige Abstand 
der beiden Drähte einer Doppelleitung ist 20, 25 oder 30 cm. Als Werkstoff dient 
Hartkupfer, Bronze, Aldrey (Legierung aus Aluminium mit geringen Zusätzen 
von Magnesium, Silizium und Eisen) sowie Stahldraht. Aus mechanischen Grün- 
den haben die Freileitungen stärkere Durchmesser als die Kabeladern. Sie liegen 
beietwa 2,5 -- 5 mm. Dadurch ist ihr Wirkwiderstand zum Teil erheblich kleiner 
als der der Kabeladern. \Vegen des größeren Leiterabstandes besitzen sie größere 
Induktivitäten, aber kleinere Kapazitäten als die Kabel. Die Ableitungsverluste 
werden im wesentlichen durch die Aufhängevorrichtungen bestimmt. Da deren 
Isolationsgüte stark von der Witterung abhängt, schwanken die Ableitungs- 
verluste und damit auch die Dümpfungswerte der Freileitungen stark mit dem 
Wetter. Dennoch bleiben sie, im ganzen betrachtet, weit unter denen eines Ka- 
bels. Vergleiche dazu Bild 131; hier ist für verschiedene Wetterbedingungen der 
Dämpfungsverlauf einer Freileitung aus 2,5 mm Cu-Drähten mit 200 mm Leiter- 


abstand dargestellt. Die Konstanten dieser Leitung haben bei » = 50007" 
folgende Werte: 


R=74 OQlkm, L’=- 2,13mH/km beziehungsweise &ZL’= 10,65 Q/km 
G = 0,5 uS/km, C’= 5,48 nF/km beziehungsweise wC’ — 27,4 uS/km 


Vergleiche damit die Werte des vorher betrachteten 0,9-mm-Kabels. 
Bei der näherungsweisen Berechnung des Fortpflanzungsmaßes und des Wellen- 


widerstandes macht man in geschickter Weise davon Gebrauch, daß - jedenfalls 
bei Frequenzen über 1000 Hz - 


E<olf und @<uol 
ist. In bezug auf die Fortpflanzungskonstante gilt zunächst 
RING Hiao)=)V R' , E 
y=\R+joD@+jeO)=] jor(i+— or)‘ jac(1+ 420) 


R @ 
entre 
jo 7 Vır az 14,0 


Sobald R’/wL’ <} und G’/)oC’ <1 wird, kann man beim Wurzelziehen die be- 
kannte Näherung (1 + &)Y2=21 + e/2 verwenden und schreiben 


R @ 
4 7 
yzio/Poli+ gt) 


Beim Ausmultiplizieren wird eine nochmalige Vereinfachung vorgenommen. 


E 
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Man vernachlässigt das Produkt der beiden kleinen Größen und schreibt 
R @ 
= ee po — —— 
s+izjo/Polı+ (sr +3) 
Daraus folgt für die Dämpfungskonstante 


r n R @ 
asyYLO (er +30) 


ne zye r- VE (225) 


L’ 


oder 


Der erste Summand stellt die Widerstandsdämpfung ax, der zweite die Ablei- 
tungsdämpfung ag dar. Wegen der Kleinheit von @” ist im allgemeinen ag an, 
so daß für Überschlagsrechnungen 


gesetzt werden kann. 
Für die Phasenkonstante ergibt sich aus der Formel für y 


BzoYLC (226) 
und deshalb für die Gruppenlaufzeit 
u=>Y20 (227) 


beziehungsweise die Gruppengeschwindigkeit 


1 1 
= 227b 
u wo (227 b) 


Bei der Berechnung des Wellenwiderstandes lassen sich ähnliche Verein- 
fachungen vornehmen. Man erhält zunächst 


[E+Jef Aerytzhes 
= Vrr0-] jucf 1+@/jwC” 


und wenn man R’/wL’ = tane ze und @’/wC” = tan ö % Ösetzt, 


_ L r ud L .8— 6 
&=V AT = Vz (1-15 +i2)= 1-15) 


Für diesen Ausdruck kann man, da der Kosinus eines kleinen Winkels 1 und der 
Sinus eines kleines Winkels gleich dem Winkel im Bogenmaß ist, auch schreiben 


= VE (0°? —j sin 25) 


16 Schröder, EL. NACHR.-TECHN.T 


——— 
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oder ERIK 
3,=] ae u: (228) 


Im Fall der angeführten 2,5 ınm starken Freileitung ergeben sich für o = 5000 s! 
folgende Zahlenwerte: 


_ 74 Q/km 1/5,48-.10"F/km 0,5. 10°° S/km yo 10° H/km 
V 2,13- 10° H/km ” Y 5,48- 10° F/km 
= 0,00593 + 0,00016 = 0,0061 N/km 

B = 5000 s-! 2,13 10° H/km . 5,48. 10° F/km = 0,017 1/km & =>1°/km 


7, 3,42 us/km 


% = 292000 km/s 
0,00213 H/km 7,4 “ 
Z, Voss wei GAB 10H Pl = AO mit er ggg = 0,605 und 


Br 264 IH - re" 


Die Formeln Gl. (225) bis (228) lassen erkennen, daß bei Freileitungen Dämp- 
fung, Laufzeit und Wellenwiderstand näherungsweise frequenzunabhängig sind. 
Darüber hinaus läßt sich sagen, daß der Wellenwiderstand einer Freileitung, im 
Gegensatz zum Kabel, praktisch reell ist. Die Näherungen geben die wirklichen 
Verhältnisse um so besser wieder, je dickdrähtiger die Leitungen sind und je 
höher die Frequenzen liegen. Die Formeln berücksichtigen nicht, daß bei Ere- 
quenzen über 20 kHz sich der Längswiderstand infolge des Hauteffektes mit der 
Wurzel aus der Frequenz ändert und auch der Querleitwert G’ anwächst. Da- 
durch bleibt die Dämpfung bei hohen Frequenzen nicht konstant, sondern 
nimmt zu. In Bild 131 ist der Einfluß des Hauteffektes deutlich wahrzunehmen. 
Bei sehr tiefen Frequenzen, wenn L’ < R’ wird, müssen sich die Übertragungs- 
eigenschaften der Freileitung denen des Kabels nähern. Wie den Dämpfungs- 
kurven von Bild 131 zu entnehmen ist, liegt dieses Frequenzgebiet abnehmender 
Dämpfung unterhalb 300 Hz. Zur besseren Verdeutlichung der ganzen Verbält- 
nisse ist in Bild 135 der grundsätzliche Verlauf der Dämpfung und Phase noch 
einmal schematisch für den ganzer Frequenzbereich dargestellt. 

Der Hauptnachteil, den die Freileitungen neben der Schwankung ihrer Betriebs- 
werte durch das Wetter und neben ihrem für Städte nicht tragbaren Platzbedarf 
aufweisen, besteht darin, daß sie wegen ihres weiten Leiterabstandes leicht hoch- 
frequente Störspannungen aufnehmen. Diese machen sich niederfrequenzmäßig 
in störenden Kratzgeräuschen bemerkbar. Damit steht der umgekehrte Efiekt 
in Zusammenhang, daß Freileitungen bei hohen Frequenzen als Sendeantennen 
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Bild 135. Grundsätzlicher Verlauf der Dimpfungs-(a) und Winkelkonstante (5) einer Freileitung 
in Abhängigkeit von der Frequenz 


wirken und einen Teil der zu übertragenden Energie abstrahlen. Das verursacht 
Verluste und beeinträchtigt die Geheimhaltung der Übertragung. 

Um die kapazitiven und induktiven Kopplungen zwischen den verschiedenen 
Dopgelleitungen eines Freileitungsgestänges und damit das Übersprechen von 
einer Leitung zur anderen möglichst geringzuhalten, werden die einzelnen Dop- 
pelleitungen nach einem bestimmten Kreuzungsschema gekreuzt, das heißt in 
ihrer gegenseitigen Lage vertauscht. Dadurch heben sich die von den benach- 
barten Leitungen oder aus der Atmosphäre stammenden Fremdspannungen auf 
der Gesamtstrecke größtenteils wieder auf. Bild 136 deutet das an. Bei Frei- 
leitungen für trägerfrequente Übertragung wird in neuerer Zeit die Drehkreuz- 
leitung verwendet. Von Mast zu Mast wird die Ebene einer Doppelleitung je- 
weils um 90° gedreht, so daß sie immer nach je vier Masten wieder die Ausgangs- 
lage einnimmt. 


20 R 
— £ „el Bild 136. Kreuzung eines 
Istär / Störung Störung/ Istor na Freileitungspaares 
„Ustört — P_4Ustör „4 „ Leitung? 


Die Freileitungen werden heute nach Möglichkeit durch Kabeclleitungen ersetzt. 
Sie finden praktisch nur noch in dünnbesiedeltenGegenden mit schwachem Nach- 
richtenverkehr oder in Katastrophengebieten Anwendung. 


Aufgabe 45 


Berechne für die in Au/gabe 39 durch ihre Leitungskonstanten festgelegte 3-mm- 
Bronze-Freileitung nach den Nüherungsformeln Gl. (225) bis (228) die Widerstands- 
dämpfung &,;, die Ableitungsdämpfung a,, die Phasenkonstante, die Gruppenge- 
schwindigkeit und den Wellenwiderstand. Vergleiche die Näherungen mit den exakten 
Lösungen der obigen Aufgabe. Es sci w = 5000 s’. (Antwort: «2 #2 0,0047 N/km, 
02 0,000299 N/km, « = 02 + 097 0,00499 N/km, ß=59’/km, 8,77577 0-J13,2° 0).) 
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3. Breitbandkabel 


Wie Bild 131 zeigt, steigt die kilometrische Dämpfung eines normalen Kabels im 
Frequenzgebiet oberhalb 1 MHz auf Werte über 1 N an. Bei so großen Verlusten 
ist eine wirtschaftliche Übertragung von Hochfrequenz über normale Kabel nicht 
möglich. Die Verstärkerabstände längs der Leitung müßten unwirtschaftlich 
klein werden. Auf der anderen Seite benötigen aber Drahtfunk und Fernsehen 
Übertragungsleitungen bis zu einigen MHz Bandbreite. Freileitungen, die dämp- 
fungsmäßig Hochfrequenzenergie übertragen könnten, scheiden wegen ihrer 


Störanfälligkeit und starken Abstrahlung für die Übertragung von Frequenzen 
oberhalb 150 kHz aus. 


Untersucht man die Ursachen für den starken Dämpfungsanstieg des normalen 
Kabels bei Hochfreguenz, stellt man fest, daß sie in der Hauptsache in der Papier- 
isolation der Kabeladern, das heißt in der Ableitung, liegen. Die Ableitungsver- 
luste steigen nach der Formel G = dwC mit der Frequenz an. Hinzu kommt, daß 
der Verlustfaktor d nicht konstant ist, sondern mit der Frequenz zunimmt. Das 
bedingt ein zusätzliches Ansteigen der Dämpfung mit der Frequenz. 


Die Ableitungsverluste lassen sich verringern, wenn Isoliermaterialien mit 
kleinen Dielektrizitätskonstanten und kleinen Verlustfaktoren verwendet wer- 
den. Am besten haben sich in dieser Beziehung der feste keramische Isolierstoff 
Frequenta, das flexible Styroflex und bestimmte thermoplastische hochpolymere 
Kunststoffe bewährt. Ihr Verlustfaktor liegt bis zu Frequenzen von einigen 
Millionen Hertz bei 1 --- 2- 104. Demgegenüber weist Papier bei 1 MHz einen 
Verlustfaktor von etwa 200 - 10”? auf. Kabel, die mit diesen Isolierstoffen aus- 


gerüstet sind, können sehr breite Frequenzbänder übertragen. Sie werden Breit- 
bandkabel genannt. 


Man unterscheidet zwei Arten von Breitbandkabeln: das symmetrische und das 
konzentrische oder koaxiale Breitbandkabel. Das symmetrische entspricht einer 
gewöhnlichen Doppelleitung innerhalb eines nur als Abschirmung dienenden 
Kupfer-Außenmantels. Das koaxiale Kabel benutzt den geerdeten Kabelmantel 
als Rückleiter. Dadurch kommt es mit nur einem Innenleiter aus. Dieser ist je 
nach den Abmessungen ein Kupfervolleiter oder aus zwei gesickten Halbrohren 
zusammengesetzt. Er wird konzentrisch im Innern des Kabels geführt, und zwar 
entweder durch eine sinnvoll ausgeführte Styroflexwendel (Bild 137) oder durch 
Keramik- beziehungsweise Polystyrolführungsscheiben (Bild 138). Er kann auch 
in eine Vollisolierung aus hochpolymeren Kunststoffen eingebettet sein (Bild 139). 
Wegen der geringeren Dämpfung werden heute fast ausschließlich koaxiale 
Kabel verwendet. Von ihnen zeigen wiederum die scheibenisolierten Kabel wegen 
ihrer kleinen resultierenden Dielektrizitätskonstante und ihres kleinen Verlust- 
faktors die geringste Dämpfung. 

Bild 131 zeigt neben dem Dämpfungsverlauf eines normalen Kabels und einer 
Freileitung auch den eines Styroflex-Breitbandkabels von 5 mm Innenleiter- 
und 18 mm Außenleiterdurchmesser. Für die Dämpfung ist wegen der vernach- 
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lässigbar kleinen Ableitungsverluste praktisch nur die Widerstandsdämpfung 


RO _R 
2 104, 27, 


an= 


bild 137. 1IF-Sendekabel 8/24 mit Styrofexwendel 
zZ, =60fl,x = 1,2 N’km bei 100 MHz, übertragbare Leistung P = 5kW bei 100 MHz 
(Werkfoto Felten d: Guillcausne, Köln-Mühlheim) 


Bild 135. HF-Sendekabel 36/105 mit Trolitul-Scheibenisollerung 
ZL =600,a = 0,34 N/km bei 100 MHz, übertragbare Leistung P = 33 kW bei 100 MHz 
(Werkfoto Siemens & Halske) 


Bild 139. HF-Sendekabel 4,2/18,2 mit Vollisolierung 
Zı =6090,a = 3 N/km boi 100 MHz, übertragbare Leistung P = 3,7 kW bei 100 MHz 
(Werkfoto Felten & Guilleaume, Röln-Mühlheim) 


maßgebend. Diese scheint zunächst, dain der Formel kein & vorkommt, frequenz- 
unabhängig zu sein. Das stimmt in Wirklichkeit jedoch nicht. Da der Längs- 
widerstand A’ infolge des Hautefiektes mit der Wurzel aus der Frequenz an- 
steigt, befolgt auch « ein Wurzelgesetz. Die Dämpfung ist zum Beispiel bei 4 MHz 


etwa doppelt so groß wie bei l MHz. 
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Der Wellenwiderstand eines koaxialen Kabels hat nach einer ähnlichen Nähe- 
rungsrechnung wie bei den Freileitungen oberhalb 5000 Hz einen frequenzunab- 
hängigen reellen Wert von 
ar 
Z, = ) 12 


Setzt man in die Formel die statischen Werte der Induktivität und Kapazität 
einer konzentrischen Leitung ein, erhält man, da 


1 


5 
In —& 
14 


Y— fern ”@ und C=2r55 


ist, 


zZ Vo -y Ben 


Herd 7 


Wertet man dies weiter aus, indem man für x, und &, die Zahlenwerte einsetzt 
und zugleich beachtet, daß u, in allen praktischen Fällen 1 ist, erhält man 


1 ES 
2) 0,08854.- 0 TAVImi4mMı, 7% 


oder die zugeschnittene Größengleichung 


Ta 
zZ 
Er BU (229) 
ie 

cm 


Der genaue Frequenzgang des Wellenwiderstandes ist aus Bild 133 ersichtlich. 
Untersucht man, in welcher Weise die Dämpfung von dem Durchmesserverhältnis 
abhängt, findet man, daß die Dämpfung ein Minimum wird, wenn sich die Leiter- 
durchmesser d.:d; wie 3,6:1 verhalten. Das bedeutet, daß, wenn der Innenleiter 
5 mm stark ist, der Außenleiterdurchmesser zweckmäßig 18 mm groß gewählt 
wird. Da die resultierende Dielektrizitätskonstante des aus Luft und einer 
Styroflexwendel bestehenden Zwischenraumes zwischen den beiden Leitern 


&r 1,18 ist, hat der Wellenwiderstand der Styroflex-Breitbandkabel bei Fre- 
quenzen über 5 kHz einen festen Wert von 


60 
Zee unseren 
: TB 


Breitbandkabel werden sowohl in der Trägerfrequenztechnik und Fernsehtechnik 
als auch als Speiseleitungen für Antennen verwendet. Selbst bei sehr hohen Fre- 
quenzen strahlen sie weder Energie ab, noch nehmen sie Störungen aus der Um- 
gebung auf. Das hängt damit zusammen, daß die zu übertragende Energie in- 
folge des Hauteffektes nur an der äußersten Oberfläche der Innenseite des Außen- 
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leiters entlangströmt. Sie dringt keinesfalls bis zur Außenfläche des Außenleiters 
durch. Umgekehrt können aus dem gleichen Grunde äußere hochfrequente 
Fremdspannungen nur wenig in den Außenmantel eindringen. 


4. Krarup- und Pupinleitungen 


Der Ausdruck « = - je 
armer Leitungsarten soll noch etwas näher untersucht werden. Er bildet den 
Ausgangspunkt für die Entwicklung der Pupin- und Krarupleitungen. Er setzt 
sich aus den beiden Teildämpfungen «x und ag zusammen; ax bezieht sich auf 
die Energieverluste durch den Längswiderstand A’ und wird Widerstands- 
dämpfung genannt, «g dagegen bezieht sich auf die Verluste durch @’ und heißt 
Ableitungsdämpfung. Da die Längsverluste im allgemeinen die Querverluste 
überwiegen, gilt normalerweise die Näherung 


awun- EL 


Aus ihr geht hervor, so merkwürdig es auch scheinen mag, daß eine Erhöhung 
der Induktivität die Dämpfung verkleinert. Nach Überlegungen von Heaviside 
kann L’ so weit gesteigert werden, bis der zweite Faktor in Gl. (225), nämlich ag, 
der bei Vergrößerung von L’ anwächst, in die Größenordnung von «ar kommt. 
Auf der Ausnutzung dieser Erkenntnis beruhen die sogenannten Krarupkabel 
und Pupinleitungen. 

Beim Krarupkabel sind die Einzelleiter auf ihrer ganzen Länge mit einem 
Eisen- oder Permalloydraht von 0,2 --- 0,3 mm Stärke umsponnen. Das Eisen 
erhöht die Induktivität, aber leider auf Grund seiner Hysterese- und Wirbel- 
stromverluste auch den Wirkwiderstand. Krarupkabel haben eine besondere Be- 
deutung als Seekabel erlangt. Sie bringen hier, bedingt durch die Gleichmäßigkeit 
ihrer ganzen Anasführnng, bei der Verlegung auf langen Seestrecken Vorteile 
gegenüber der Pupinleitung. Als Landkabel wird das Krarupkabel nicht mehr 
verwendet, höchstens als Zwischen- oder Endstück von etwa 4km Länge in 
Freileitungsnetzen. Das Krarupkabel gehört wegen der Gleichmäßigkeit des zu- 
sätzlichen Induktivitätsbelages noch zu den bislang besprochenen homogenen 
Leitungen. 

Anders die Pupinleitung. Beiihr werden zur Erhöhung der Induktivität in den 
Leitungszug in gewissen Abständen Spulen eingebaut (Bild 140). Die Spulen be- 
stehen aus einem ringförmigen Eisenkern mit zwei getrennten Wicklungen, die 
eine für die Hin-, die andere für die Rückleitung. Die Wicklungen werden so an- 
geschlossen, daß sich die in ihnen erzeugten magnetischen Flüsse addieren. In 
Deutschland ist der Abstand s zweier Spulen, das sogenannte Spulenfeld, 1,7 km, 
früher 2km. Die pupinisierten Leitungen beginnen und enden mit dersogenannten 
Anlauflänge s/2. Wegen der Konzentrierung der Induktivität an bestimmten 


@ [4 
+ == für die Dämpfungskonstante verlust- 
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Bild 140. Die Pupinleitung und ihr Ersatzschaltbild 


Stellen arbeitet die Pupinleitung nicht mehr wie eine homogene Leitung. Sie ist 
als eine Kettenschaltung vieler Tiefpaßglieder von der Form der erdsymme- 
trischen Viereckschaltung aufzufassen, allerdings mit dem Unterschied, daB sie 
keineswegs wie eine Siebschaltung als verlustlos angesehen werden kann. 

Die Theorie der Pupinleitungen führt zu ganz ähnlichen Ergebnissen wie die 
Theorie der Tiefpaßfilter. Man kann deutlich einen Durchlaß- und einen Sperr- 
bereich mit einer eindeutigen Grenzfrequenz /, zwischen beiden unterscheiden. 
Vergleiche dazu Bild 141, das schematisch den Frequenzgang der Dämpfung 


einer Pupinleitung wiedergibt. Im Durchlaßbereich befolgt die Dänipfung je 
Spulenfeld das Gesetz 


Een A. 
Te 7775: 


a, hat dabei ähnlich Gi. (225) den Wert 
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Bild 141. Schematischer Verlauf der Dimpfung einer Pupinleitung 


(230) 


(231) 
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(R, Wirkwiderstand, Z, Induktivität der Pupinspule, sR’, 82’, s@’ und sl” 
= Leitungswiderstände beziehungsweise -ableitungen je Spulenfeld.) Da der 
erste Summand von Gl. (231) größer als der zweite ist, läßt sich die Grund- 
dämpfung a, durch Vergrößerung der Induktivität der Pupinspule verkleinern, 
und zwar bis zu einem bestimmten Alinimalwert, der durch die Gleichheit der 
beiden Summanden festgelegt ist. Leider ist mit der Dämpfungsverbesserung eine 
Erniedrigung der Grenzfrequenz und damit eine Einengung des Übertragungs- 
bereiches verknüpft. Ähnlich einem gewöhnlichen Tiefpaßfilter ergibt sich für die 


Grenzfrequenz einer Pupinleitung 
o 
OT m — (232) 
YsC(sL + Ip) 


Sie sinkt mit der Wurzel aus der Gesamtinduktivität. Das ist sehr unerwünscht, 
da der Übertragungsbereich einer Pupinleitung wegen des starken Dämpfungs- 
anstiegs in der Nähe von /, sowieso nur bis zum 0,7 --- 0,8fachen der Grenzfrequenz, 
ausgenutzt werden kann. Hinzu kommt, daß mit abnehmender Grenzfrequenz 
sowohl die Grundlaufzeit als auch die Laufzeitverzerrungen innerhalb des Durch- 
laßbereiches größer werden. Aus diesen Gründen kann die Stärke der Pupini- 
sierung nicht nach der Dämpfungsverbesserung allein ausgesucht werden. Ihre 
Auswahl muß sich auch nach den Anforderungen richten, die die verschiedenen 
Übertragungsaufgaben an die Bandbreite und Laufzeit stellen. 

Je nach der Grenzfrequenz hat man verschiedene Grade der Bespulung oder Be- 
lastung festgelegt. Man spricht von einer schweren (s), mittelschweren (ms), 
leichten (l) und sehr leichten (sl) Belastung oder Pupinisierung. Den einzelnen 
Belastungsarten sind etwa folgende Grenzfrequenzen und Übertragungsbereiche 
zugeordnet: 


Grenze des ausnutzbaren 


Belastung Grenzfrequenz Übertragungsberelches 
SChWET. ......... 8 «+ 3000 Hz -+ 2100 Hz 
mittelschwer..... ms 3500 .-4500 Hz 2700 --- 3400 Hz 
leichte. er 1 5500 --- 9000 Hz 4000 --- 6800 Hz 
sehr leicht ...... sl 20000 Hz 15000 Hz 


Bild 142 gibt eine Übersicht über die Dämpfungseigenschaften der verschiedenen 
Leitungsarten. Man erkennt deutlich: Freileitungen haben die geringste Dämp- 
fung und einen sehr breiten gleichmäßigen Übertragungsbereich. Das normale, 
unbelastete Kabel hat, verglichen mit der Freileitung, eine etwa 10 mal größere 
und dazu noch stark frequenzabhängige Dämpfung. Zwischen diese beiden 
Grenzfälle ordnen sich die verschiedenen Pupinleitungen ein. Je größer die In- 
duktivität, das heißt je stärker die Leitung durch die Pupinspulen belastet ist, 
desto kleiner ist die Dämpfung, aber auch der Übertragungsbereich. Mit abneh- 
mender Bespulung steigt die Dämpfung an, jedoch gleichzeitig auch die Breite 
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Bild 142. Dimpfungsverlauf verschieden stark pupinisierter Leitungen 


des Übertragungsbereiches. Außerdem geht, wie den Geschwindigkeitsangaben 


unten links im Bild entnommen werden kann, mit abnehmender Belastung die 
Laufzeit zurück. 


5. Die Doppelleitung bei Hochfrequenz 


Das Paralleldrahtsystem, wie die Doppelleitung in der Hochfrequenztechnik 
genannt wird, zeigt trotz seines überaus einfachen Aufbaus eine Fülle interessanter 
Erscheinungen. Es wird einmal in Sendeanlagen als Verbindungsleitung zwischen 
Sender und Antenne benutzt. Zum anderen bildet es eines der wichtigsten hoch- 
frequenztechnischen Meßgeräte. Im ersten Fall spricht man von einer Energie- 
oder Speiseleitung, im zweiten Fall von einer Lecherleitung (Lecker 1890). 
Energieleitungen arbeiten mit angepaßtem Abschluß, Lecherleitungen vorwie- 
gend im Leerlauf oder Kurzschluß. 

Im Gebiet der Hoch- und Höchstfrequenzen nehmen die an sich sehr kleinen 
Leitungsinduktivitäten derartig große Widerstandswerte an, daß ihnen gegen- 
über in erster Näherung die reellen Verlustwiderstände zu vernachlässigen sind. 
Ähnlich verhalten sich die Ableitungsleitwerte: Der kapazitive Leitwert hat bei 
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Hochfrequenz einen derartig hohen Wert, daß ihm gegenüber die reelle Ablei- 
tungskomponente keine Rolle spielt. Im Hochfrequenzgebiet kann mit guter 
Näherung für den Längswiderstand und Querleitwert angesetzt werden 


Y’zjolL und Yarijwl’ (233) 


Die Ansätze bringen zum Ausdruck, daß Hochfrequenzleitungen - jedenfalls bei 
kleinen Längen — keine oder nur sehr wenig Energie verschlucken. Sie müssen 
bei bestimmten Frequenzen ausgeprägte Resonanzeigenschaften zeigen, da sie 
vorwiegend aus Induktivitäten und Kapazitäten bestehen. Im folgenden sollen 
ihre wichtigsten Eigenschaften, wie Fortpflanzungsmaß, Wellenwiderstand, 
Strom-Spannungsverteilung und Eingangswiderstand, näher untersucht werden. 


a) Fortpflanzungskonstante 


In bezug auf die Fortpflanzungskonstante ergibt sich auf Grund des Ansatzes 
Gl. (233) 
y=0+j8=/3YzioY7@ (234) 
yist praktisch rein imaginär. Das bedeutet, daß die Dämpfung den Wert O hat. 
Die Phasenkonstante ß = » YL’C” wächst proportional mit der Frequenz an. 
Daraus folgt, daß die Fortpflanzungsgeschwindigkeit sowohl einer Frequenz- 
gruppe als auch einer Einzelfrequenz für alle Frequenzen konstant ist. Die Fort- 
pflanzungsgeschwindigkeit hat formelmäßig die Größe 
Den do 1 

BP TR TEL 


ee (235) 


Eine Doppelleitung vom Abstand a und dem Durchmesser d ihrer Leiter hat eine 
Induktivität und eine Kapazität je Längeneinheit von 


beziehungsweise (= nes£; = (236) 
In En: 


g — fahr m2& 
sc d 


Setzt man diese Ausdrücke in die Geschwindigkeitsformel Gl. (235) ein, erhält 
man, weil sich z und das In-Glied herauskürzen, 


u) 1 1 
YZO  Yuoc Va 


® 


| 


rer 
Nun ist, wie Weber 1856 entdeckte, die Wurzel aus dem Produkt von ı, und &, 
zahlen- und dimensionsmäßig gleich dem reziproken Wert der Lichtgeschwin- 
digkeit: 

Leu 1 nn ur ah a 
Ye Y1,2566 - 10 ®Vs/Acm - 0,08854. 10-12 As/Vem Y0,111- 10-203°/cm?® 


= 2,993 - 101%cm/s = 2,998 - 10° km/s = Lichtgeschwindigkeit », 
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Damit erhält man für die Fortpflanzungsgeschwindigkeit der Strom- und Span- 
nungswellen 
[7 = 
US —— (237) 
Ver Er 


Für die relative Permeabilität ., und die Dielektrizitätskonstante g, ist nicht das 
Leitermaterial, sondern das Medium zwischen den Leitern maßgebend. Verlaufen 
die Leiter frei in Luft, können u, und er gleich 1 gesetzt werden. Daraus folgt, daß 
für Leiter in Luft die Fortpflanzungsgeschwindigkeit hochfrequenter Wellen 
gleich der Lichtgeschwindigkeit v, ist. Die Drähte dienen lediglich zur Führung 
der Energie, im übrigen breitet sich diese aber in Form reiner elektromagnetischer 
Wellen in dem Medium zwischen den Leitern aus. Das Leitersystem hat nur noch 
eine dem Sprachrohr in der Akustik entsprechende, den Encrgiefluß richtende 
Funktion. Das ist verständlich, wenn man sich klarmacht, daß bei Hochfrequenz 
wegen des Skineflektes der Strom nur in der Außenhaut des Leiters fließt. Das 
Leiterinnere ist stromlos und daher für die Energieübertragung ohne besondere 


Bedeutung. 
b) \Wellenwiderstand 
In bezug auf den Wellenwiderstand ergibt sich unter Benutzung der Näherung 
Gl. (233) f$ =, 
} ’ 4 9) D% L 
== V4-) (238) 


Er ist rein reell. Führt man in die Formel die statischen Werte von Z’ und (’ 
nach Gl]. (236) ein, erhält man 


2,- Ye y& In 2a/d 


& & nz 


Bei der weiteren Auswertung durch Einsetzen der Zahlenwerte von x, und & 
ergibt sich die zugeschnittene Größengleichung 


Z; Er ,_ 2a/cm 
ZL or 239% 
[9} 120] a " djem ( ) 
Für Leiter in Luft vereinfacht sich diese Formel zu 
Z, 2a/cm 
—— 239b 
= 1201n 2e ( ) 


Man erkennt, daß der Wellenwiderstand rein reell ist und unabhängig von der 
Frequenz und Länge der Leitung. 

Ist das Paralleldrahtsystem einseitig oder durch einen Zylinder allseitig ab- 
geschirmt, dann gelten die in der folgenden Übersicht angegebenen Z,-Werte. 
Die Zusammenstellung enthält zugleich auch die Formeln für die konzentrischen 
Kabel und Leiteranordnungen, 
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Übersicht über die Wellenwiderstände verschiedener Leiteranord- 
nungen. (Die Formeln sind Zahlenwertsgleichungen: Z, in d,d, D,a,5b und k 
in der gleichen Maßeinheit) 


Konzenirische Leilung Eindraht-Leitung Unsymmeirische Paralleidrahl- 
eu über leitender Ebene Band- Leitung Leitung 
b — 
-& a) Po 
yon ao — 
Dt 0/2 
PPPFPPE ILEARLLLLED > 
60 D 60 D D 2 2 
ZıL= — In 7 Zı= —- ar cosh 7 Zr = 00 In3,5 — ne 
Ver Ve b Er d 
für a/jd>25 
Poralieldraht-Leilung Abgeschirmie Porallel- Doppeltand- 
uber leitender Ebene droht-Leitung teilung 
d d 
a 
a 
8 3 ” 
D 
120 2a D!—.a? En 120 x a 
ZL= — ar cosh 5 — In +65 5) LT 
| y2= Dre) Ye a+b 


für d<D und a<.D Bd "n<oss für d/a>0,3 
und ald<(1—2djD) 


c) Strom- und Spannungsverteilung (Beschreibung) 


Als nächster Punkt soll die Strom- und Spannungsverteilung untersucht werden. 
Wegen der angenommenen Dämpfungsfreiheit gleiten die Strom- und Spannungs- 
wellen ohne Amplitudenminderung und mit nahezu Lichtgeschwindigkeit an den 
Leitungen entlang. Die Wellenlänge der sich ausbildenden Wellen erhält man aus 
der Überlegung, daß sie gleich der Strecke sein muß, die die Welle während der 
Zeit einer Hochfrequenzperiode zurücklegt, das heißt aus dem Ansatz: A = „7 


= ei Für Leiter in Luft ist v = v, und damit 


re ni (2408) 
Führt man für v, den Zahlenwert 300 - 10° m/s ein und setzt man die Frequenz f 
in MHz ein, erhält man die für praktische Rechnungen sehr bequeme Gleichung 

A 300 

0 
— = 4 
er 7 (240 b) 
MHz 


| 
| 
I 
Hl 
| 
| 
| 
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300 
300 
= 1m. Für Leiter in einem Medium mit der relativen Permeabilität x, und der 
Dielektrizitätskonstante e, ergibt sich 


Eine Frequenz von 300 MHz hat danach in Luft eine Wellenlänge von 4, = 


A 1 30 9 
—o 240 
m Y u,E, f 

MHz 


Der Index o bei v, und‘), deutet jeweils an, daß essich um eine Wellenausbreitung 
im leeren Raum oder angenähert in Luft handelt. Bei Ausbreitungsvorgängen in 
einem Medium mit &, > 1 oder u, > 1 wird das indexlose allgemeine Zeichen v 
oder 2 benutzt. 

Die mit konstanter Amplitude zum Leitungsende hinlaufenden Wellen werden 
am Ausgang je nach den Abschlußverhältnissen mehr oder weniger stark reflek- 
tiert. Wird die Leitung mit einem Widerstand abgeschlossen, der gleich dem 
Wellenwiderstand ist, so geht alle Energie an den Abschlußwiderstand über. In 
diesem Fall findet die Übertragung vom Generator zum Verbraucher praktisch 
ohne Verluste statt. Der reflexionsfreie Abschluß ist das Problem der Antennen- 
speiseleitungen. Der Eingangswiderstand von Antennen muß durch besondere 
Transformations- und Anpassungsglieder sauber an den Wellenwiderstand der 
Speiseleitung angepaßt werden, soll die Energieübertragung vom Sender auf die 
Speiseleitung und von der Speiseleitung auf die Antenne ohne Verluste erfolgen. 
Herrscht am Leitungsende Leerlauf oder Kurzschluß, werden die Strom- und 
Spannungswellen mit voller Amplitude zurückgeworfen und zwar so, daß bei 
Leerlauf der Strom und bei Kurzschluß die Spannung am Ende 0 ist. Die Pha- 
senverhältnisse zwischen den hin- und rücklaufenden Wellen sind dabei auf der 
übrigen Leitung so, daß sich die Wellen an bestimmten Stellen addieren und an 
anderen Stellen subtrahieren. Wegen der angenommenen Verlustlosigkeit hat 
die reflektierte Welle die gleiche Stärke wie die primäre Welle. Die Folge ist, daß 
sich die Schwingungen an den Additionsstellen auf den doppelten Wert erhöhen 
und an den Subtraktionsstellen zu 0 auslöschen, und zwar für alle Zeitmomente. 
Es bilden sich stehende Wellen mit Bauch- und Knotenstellen. In den Spannungs- 
bäuchen schwingt die Spannung gegenüber den benachbarten Stellen dauernd 
mit maximaler Amplitude, in den Knotenstellen ist sie dauernd 0. Die Knoten- 
und Bauchstellen haben einen Abstand von einer Viertelwellenlänge. Es zeigt 
sich, daß die Knotenstellen der Spannung zugleich die Bauchstellen des Stromes 
sind und umgekehrt. 

In Bild 143 sind die Leitungsspannung und der Leitungsstrom, also die Summe 
aus hin- und rücklaufender Welle, längs einer leer laufenden Leitung dargestellt. 
Bild a zeigt die offene Leitung und ihre Anregung durch einen Generator. Sie ist 
induktiv und sehr lose an ilın gekoppelt. In ihrer aus einer oder zwei Windungen 
bestehenden Koppelschleife fließt dann bei kleiner Spannung ein großer Strom. 
Bild b veranschaulicht in perspektivischer Form, welche Lage die resultierenden 
Strom- und Spannungszeiger längs der Leitung in einem bestimmten Zeitmoment, 
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Bild 143. Leer laufende Leitung mit stehenden Strom- und Spannungswellen 
(a Schema der induktiven Kopplung, 
b Perspektivisches Bild der Strom- und Spannungszelger längs der Leitung, 
dargestellt für den Zeitmoment ! = 0, 
e und d Verteilung von Spannung und Strom, dargestellt für verschiedene Zeitmomiente) 
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zum Beispiel ? = 0, einnehmen. Bild c und d geben die Momentanwerte von 
Strom und Spannung in den verschiedenen Zeitmomenten einer Periode wieder. 
Man erkennt: An den Knotenstellen der einen Größe liegen die Bauchstellen der 
anderen. Bauch- und Knotenstellen haben einen Abstand von A/4. Zu der räum- 
lichen Versetzung von A/4 tritt, wie Bild c und d zu entnehmen ist, noch eine zeit- 
liche Verschiebung um eine Viertelperiode. Das bedeutet, daß in den Momenten, 
in denen der Strom seinen jeweiligen Höchstwert einnimmt, die Spannung über- 
all gerade 0 ist. Umgekehrt ist der Strom überall gerade dann 0, wenn die Span- 
nung ihren Scheitelwert durchläuft. Die Folge ist, daß der zeitliche Mittelwert 
des Produktes aus v und 2, der bekanntlich eine Wirkleistung darstellt, an jeder 
Leitungsstelle Null ist. Über eine leer laufende Leitung wird keine Wirkleistung 
transportiert. Die Energie pflanzt sich auf ihr nicht wie die Einzelwellen nur in 
einer Richtung fort, sondern pendelt zwischen den Bauchstellen des Stromes und 
der Spannung dauernd hin und her. Es findet dabei ein periodischer Wechsel der 
Energieform statt. Mal steckt die Energie im magnetischen Feld des Stromes, 
mal im elektrischen Feld der Spannung. 

Bei Kurzschluß am Leitungsende kehren sich die Verhältnisse um. Die Strom- 
und Spannungswellen werden in diesem Fall am Leitungsende mit einer solchen 
Phasenlage reflektiert, daß die resultierende Spannung dort dauernd Null und 
der Strom maximal groß ist. Wie Bild 144 andeutet, stellen sich an der Kurz- 
schlußstelle und weiter nach vorn zum Leitungsanfanghin diegleichen Verhältnisse 
ein, wie sie auf einer leer laufenden Leitung in einem Abstand von A/4 und melır 
vom Ende herrschen. Sollen die stehenden Wellen dabei in ihren Bauohstellen 
die gleiche Stärke wie bei Leerlauf haben, muß, wie im folgenden erklärt wird, 
die kurzgeschlossene Leitung bei gleicher Art der Ankopplung um 4/4 kürzer oder 
länger als die leer laufende Leitung sein. 

Die Verhältnisse am Leitungsende bestimmen zwar, wie sich die Ströme und 
Spannungen längs der Leitung verteilen. In welcher Stärke sie aber an den ein- 
zelnen Stellen schwingen, das hängt in ganz entscheidendem Maße von der An- 
kopplung und Abstimmung der Leitung ab. Eine Lecherleitung wirkt, wie 


Bild 144. Strom-Spannungsvertellung auf einer leer laufenden und kurzgeschlossenen Leitung 
i bei induktiver Kopplung und Jeweils richtiger Abstimmung 
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später bei der Untersuchung ihres Eingangswiderstandes noch ausführlich ge- 
zeigt wird, wie ein Schwingkreis, und zwar je nach ihrer Länge und ihrem Ab- 
schluß entweder wie ein Parallel- oder wie ein Reihenschwingkreis. Ähnlich wie 
ein normaler Schwingkreis durch Veränderung seiner Kapazität oder Induktivität 
auf eine bestimmte Frequenz abgestimmt werden kann, läßt sich auch das Par- 
alleldrahtsystem auf die erregende Frequenz oder deren Wellenlänge abstimmen. 
Die Abstimmung wird durch Verändern der Leitungslänge, von der ja Indukti- 
vität und Kapazität des Systems abhängen, vorgenommen. Da eine Lecher- 
leitung praktisch verlustlos arbeitet, nehmen Spannung und Strom auf ihr im 
Resonanzfall sehr hohe Werte an, Werte, die um die Gütezahl der Leitung höher 
als die erregenden Größen sind. In bezug auf die Ankopplung läßt sich folgendes 
sagen: Genauso, wie ein Reihenschwingkreis möglichst niederohmig und ein 
Parallelschwingkreis möglichst hochohmig gespeist werden soll, muß auch die 
Lecherleitung, je nachdem wie sie wirkt, entweder hoch- oder niederohmig an 
den Generator angekoppelt werden. Eine niederohmige Speisung wird, wie unten 
gezeigt wird, durch eine induktive Ankopplung, eine hochohmige Speisung durch 
eine kapazitive Ankopplung erzielt. Sollen Ankopplung und Abstimmung zu- 
sammen optimal sein, muß die Leitung folgende Länge haben: 


bei induktiver Kopplung, das heißt einem Strombauch am Anfang der Leitung, 
und Leerlauf ein ungerades Vielfaches von A/4 


oder Kurzschluß ein gerades Vielfaches von A/4 


bei kapazitiver Kopplung, das heißt einem Spannungsbauch am Anfang der 
Leitung, 

und Leerlauf ein gerades Vielfaches von A/4 

oder Kurzschluß ein ungerades Vielfaches von A/4 


Auf eine Formel gebracht, muß bei Abstimmung die Resonanzlänge der Leitung 


betragen 


ke =2n-+1) 2 bei induktiver Kopplung und Leerlauf 


oder kapazitiver Kopplung und Kurzschluß 
x (241) 


ke =2n 4 _ beiinduktiver Kopplung und Kurzschluß | 


oder kapazitiver Kopplung und Leerlauf 


Im Fall induktiver Kopplung, auch Stromkopplung genannt, wird das Magnet- 
feld des Generatorschwingkreises zur Energieübertragung ausgenutzt. Bild 145 
zeigt die induktive Kopplung bei einem Sender für Dezimeterwellen. Die Induk- 
tivität des Drahtbügels zwischen Anode und Gitter bildet zusammen mit der Ka- 
Pazität der Gitter-Anodenstrecke C,„ den Schwingkreis des Generators. Die lose 
induktive Kopplung über das sehr kleine Z; läßt nach dem Ersatzschaltbild 5 
den Generator von der Lecherleitungsseite aus als sehr niederohmig erscheinen 
(Ri == wLx). Daher herrscht am Eingang in die Lecherleitung eine zwar kleine, 
aber von der Belastung unabhängige, konstante Spannung U. Das ist wichtig 
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für die Verhältnisse bei Fehlabstimmung des Lechersystems. Der Strom im 
Kopplungsbügel ist nicht konstant. Je nach dem Eingangswiderstand der Leitung 


nimmt er große oder kleine Werte an. 


0 
Us konstant 


—Ri;rwly 


Bild 145. Induktive Stromkopp- 
lung bei einem dm-Wellen-Sender 
(a Schaltung, 5 Ersatzschaltung) 


Bei der kapazitiven Kopplung, auch Spannungskopplung genannt, wird das 
Paralleldrahtsystem über das elektrische Feld des primären Schwingkreises er- 
regt. Die Ankopplung wird in diesem Fallnach Bild 146 über zwei kleine Kapa- 
zitäten vorgenommen. Sie läßt den Generator wegen der Kleinheit von © von der 


Lecherdrahtseite aus als sehr hochohmig erscheinen. 


——— Äh 
> bu 
a Ir 
1 
Alla Lecherleitung 
2C 
£ I=konstont 


.— Ran sehr gro 


Vergleiche dazu Bild b. In- 


Bild 146. Kapazitive 
Spannungskopplung 
(a Schaltung, 

b Ersatzschaltung) 


folgedessen ist bei ihr nicht die Eingangsspannung, sondern die Einströmung 1 
konstant. Die Hochohmigkeit der Speisung bedingt darüber hinaus, daß 7 ver- 
hältnismäßig klein, dagegen die Eingangsspannung bei hohom Eingangswider- 


stand große Werte annimmt. 
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An Hand von Bild 147 sollen die Verhältnisse bei Fehlabstimmung erläutert 
werden. In Bild a ist eine abgestimmte, induktiv erregte Doppelleitung dar- 
gestellt. Am Eingang fließt bei kleiner Spannung U, ein großer Strom I,. Die 


Leitung ist nach Gl. (241) in Resonanz, wenn sie bei Leerlauf zum Beispiel 5 4 


lang ist. Zum großen Strom I, gehört dann am Ende der Leitung gerade der 
Strom /, = 0 und zu der kleinen Eingangsspannung U, am Ende die große Re- 
sonanzspannung U, = U,es. Wird die Leitung wie in Bild b um ein kleines Stück 
di gekürzt, bleibt die stehende Welle erhalten, da die Spannungsverteilung nach 
wie vor von dem Leerlauf am Ende bestimmt wird. Würde man fordern, daß die 
Spannung U, ihren alten Resonanzwert beibehält, müßte am Eingang die Span- 
nung Uf herrschen. Da aber bei loser induktiver Kopplung die Eingangsspan- 
nung sich nicht ändert, sondern praktisch konstant gleich D, bleibt, kann sich 
auf der Leitung nur eine stehende Welle mit der sehr viel kleineren Amplitude U, 
ausbilden. Bei Verstimmung geht die Spannung demnach merklich zurück. Im 


Fall größter Verstimmung (a = a) - Bild c - ist immer noch eine stehende 


Welle vorhanden, ihre Amplitude ist jedoch auf den sehr kleinen Eingangswert 
U, zusammengebrochen. Die alte Resonanzspannung würde sich in diesem Fall 
nur dann einstellen, wenn man auf die kapazitive Kopplung übergehen und da- 
durch den Eingang mit hoher Spannung (Uf*) erregen würde. 


| ls 
auasaßählldllhnnnn. 


BI: 


Umaz“ 


U, 
BSEER=-— 


Bild 147. Abhüngigkeit der Stärko der stehenden Wellen von der Abstimmung 
(a abgestimmte Leitung, b Verstimmung um Al, c maximale Verstimmung um Al = Al4) 


17° 
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d) Strom- und Spannungsverteilung (experimenteller Nachweis) 


Der experimentelle Nachweis der Gesetzmäßigkeiten wird durch folgende Ver- 
suche erbracht: An das leer laufende Ende einer induktiv an einen Generator für 
m- oder dm-\Vellen angekoppelten Lecherleitung wird eine Glimmlampe geringer 
Leistung gehängt. Bei richtiger Abstimmung des ganzen Systems leuchtet die 
Glimmlampe hell auf, ein Zeichen dafür, daß trotz kleiner Eingangsspannung 
am Leitungsende Resonanzspannungen von etwa 100 V herrschen. Die Abstim- 
mung kann entweder durch Verändern der Generatorfrequenz oder durch po- 
saunenartiges Verlängern und Verkürzen der Paralleldrahtanordnung geschehen. 
Abstimmung herrscht, wenn die Leitungslänge nach Gl. (241) bei induktiver 
Kopplung und Leerlauf A/4 oder ein ungerades Vielfaches von A/4, also zum Bei- 
spiel 32/4 oder 54/4, lang ist. Bei geringer Verstimmung des Systems erlischt die 
Glimmlampe. Statt ihrer kann auch ein kleiner Dipol mit Gleichrichter und emp- 
findlichem Drehspulinstrument in die Nähe des Leiterendes gebracht werden. 
Bei Abstimmung steigt der Instrumentenausschlag als Maß für die Stärke des 
elektrischen Feldes und damit der Spannung zwischen den Enden der beiden 
Leiter auf einen Maximalwert an. 

Handelt es sich um eine kurzgeschlossene Leitung, schaltet man in den Kurz- 
schlußbügel eine kleine Glühlampe mit geringem Leistungsverbrauch oder ein 
Thermoinstrument für etwa 1--5A. Die Leitung muß in diesem Fall um A/4 
verlängert oder verkürzt werden, soll sie auf die gleiche Frequenz wie oben bei 
Leerlauf abgestimmt werden. Bei induktiver Ankopplung und Kurzschluß aın 
Ende können sich nur dann am Anfang und Ende der Leitung maximal große 
Bauchstellen des Stromes ausbilden, wenn die Leitung ein gerades Vielfaches 
von A/4 lang ist. Bei richtiger Abstimmung leuchtet die Glühlampe trotz losester 
Ankopplung des Lechersystems an den Generator hell auf beziehungsweise wird 
vom Thermoinstrument ein maximal großer Strom angezeigt. Es ist: der Resonanz- 
strom im Kurzschlußbügel. 

Im zweiten Teil der Versuche wird der Nachweis der stehenden Wellen erbracht. 
Wie man sich leicht überlegen kann, muß es erlaubt sein, an den Stellen, wo ein 
Spannungsknoten liegt, also die Spannung zwischen den Leitern dauernd Null 
ist, einen blanken Kupferbügel über die Leiter zu legen. Das Kurzschließen der 
Leiter an den Knotenstellen der Spannung darf nichts an der Strom- und Span- 
nungsverteilung der übrigen Leitung, insbesondere des Leitungsendes ändern. 
Das ist tatsächlich der Fall. Ist zum Beispiel ein leer laufendes System durch 


Messen der Feldstärke am Leiterende auf Abstimmung gebracht, können in Fi 
oder 3 Z „Abstand vom Ende ruhig Kurzschlußbügel über die Leiter gelegt 


werden (Bild 148). Am Ausschlag des Meßinstrumentes ändert sich nichts, die 
Resonanzspannung bleibt die gleiche. Bei geringer Verschiebung der Kurz- 
schlußstege aus den Knotenstellen heraus bricht dagegen die am Ende angezeigte 
Spannung sofort zusammen. Wegen seiner Empfindlichkeit wird dieses Ver- 
fahren im Gebiet kurzer Wellen zur genauen Frequenzbestimmung verwendot. 
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In den Schauversuchen können die Kurzschlußbügel sehr wirkungsvoll durch 
kleine Glühlampen ersetzt werden. Diese leuchten zwar, weil sie eine geringe 
Spannung benötigen, nicht im genauen Knotenpunkt, aber in ganz geringem Ab- 
stand zu beiden Seiten von ihm auf. 

An den Stellen der Leiter, an denen der größte Strom fließt, findet je cm Leitungs- 
länge ein relativ großer Spannungsfall statt. Er ist bei richtiger Abstimmung so 
groß, daß er eine durch zwei Drahtbügel parallel zu dem einen Leiter angehängte 
kleine Glühlampe zum Aufleuchten bringt (Bild 1485). 


ZEN A 


N Kurzschlunbügel P Dipolsonde 


Bild 148. Nachweis stehender Wellen (a durch Kurzachlußbügel In den Knotenstellen der Spannung, 
b durch Glühlampen parallel zu den Bauchstellen des Stromes) 


e) Strom- und Spannungsverteilung (mathematische Berechnung) 


Alle in den vorigen Abschnitten besprochenen Eigenschaften der Hochfrequenz- 
leitungen lassen sich ohne besondere Schwierigkeit aus den allgemeinen Lei- 
tungsgleichungen ableiten. Wegen ihrer Exaktheit sind die Ableitungen und ihre 


Ergebnisse sehr überzeugend. 
Berücksichtigt man, daß wegen der angenommenen Verlustlosigkeit die Fort- 


pflanzungskonstante y nach Gl. (234) rein imaginär gleich jf ist, können die Lei- 
tungsgleichungen Gl. (185) auf die Form 


„= U,er!P= L rerlP= beziehungsweise = Her!f* + NVeorldr (242) 
gebracht werden. Für das Leitungsende mit z =1lerhält man dann 
Ur SE ejPl A UrotlPl Deziehungsweise = e!f!r reriAl 


Der erste Ausdruck auf der rechten Seite stellt die Amplitude Us beziehungs- 
weise 93 der ankommenden Welle, der zweite die Amplitude Ux beziehungsweise 
3, der reflektierten Welle dar. 
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Es ist also weit und Werl 
beziehungsweise Mei und Merieti_ gu 
oder Welyerld! und Ur= We?! 


beziehungsweise Hammer! und Melt! 
gs 


Indem man diese Werte in Gl. (242) einführt, werden die Strom-Spannungs- 
größen an der Stelle x nicht mehr auf die Größen am Eingang, sondern auf die 
am Ende bezogen. Es ergibt sich 


U, = Wet IBU-m L Ur eriPl-a) 
beziehungsweise A ro ai) (243) 


Hierin stellt 2 — x den Abstand der betrachteten Stelle x vom Leitungsende dar. 
Da die Strom- und Spannungsverteilung im wesentlichen von den Verhältnissen 
am Leitungsende abhängt und es vernünftig scheint, sie auch formelmäßig auf das 
Ende zu beziehen, soll fortan für 1 — x ein besonderes Formelzeichen, nämlich 
die Koordinate z, eingeführt werden. Es ist dann so, daß ein beliebiger Leitungs- 
punkt vom Anfang den Abstand oder die Koordinate x und vom Ende den Ab- 
stand oder die Koordinate z hat. Damit lautet Gl. (243) von jetzt ab 


,=-W,=Welf?+ We)?? beziehungsweise =, —- elf? + yo: 


(244) 
Nun gilt für das Leitungsende und unter Berücksichtigung von Gl. (197} 
’ " s . t N U; us 1 [2 rt 
W=W+U} beziehungsweise Y, = + = — —- = —- (kW) 
Zr Zr Z 
Daraus folgt „wew+u 
Zu. =W — W 
Die Auflösung nach 12 und U ergibt 
a 1 /\, 
=, + 2,8) 4=-22=5[ +9) 
Zr 2 \Z; 
1 und damit zugleich B4 1 Mi 
en Fer, Dh ni Ü 
Wy=4,— 2,%) 4=--7-3 (% 2) 


Setzt man dies in Gl. (244) ein, erhält man 


u,= I (u,oßz 4 2, %,elfz + u,eriPz _ Z,%,e!P*) 
beziehungsweise 1 
1 
%=,(z 


az 
== ißz jßz -jßz a = 
2\Z, ef? ef? S,e a e 
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oder nach Zusammenfassung der U,- und $,-Glieder 


ißz ı g-Jßz ißz__ orJPr 
ti Eee 
2 2 
jdz__ „-IBs Jßz -jßz 
beziehungsweise %, = u 22 men + 0 
zu 2 2 


Beachtet man, daß zwischen den e-Funktionen und den trigonometrischen 
Funktionen die Beziehungen 


Io -je jo -je 
e?’+e e e 
pt d 3 

2 =c089 un 5) 


bestehen, kann man für U, und 3, schreiben 
I, 


I, = Uscosßz+jZ,3, sinßz beziehungsweise 3, = %,cosßz +jJ Z sinßz 
es) 
Dieses Gleichungssystem beschreibt Spannung und Strom an einer beliebigen 
Stelle z einer verlustlosen Doppelleitung mit Hilfe der Strom- und Spannungs- 
daten am Ende der Leitung. Zwischen U, und %, herrscht dabei die Beziehung 


u, = 39,93 
Gl. (245) gilt für alle möglichen Leitungsabschlüsse. Sie lassen sich jeweils etwas 
spezieller und einfacher schreiben, wenn man sich auf die wichtigsten Fälle, wie 


Leerlauf, Kurzschluß, Anpassung und Fehlanpassung mit reellem Widerstand, be- 
schränkt. 


a) Leerlauf 
Da im Leerlauf 9, auf jeden Fall 0 ist, vereinfacht sich hierfür Gl. (245) zu 


U. = U,cosßz beziehungsweise 9%, = ze sin ßz 


Beim Übergang von den komplexen Amplituden zu den komplexen Zeitwerten 
ergibt sich 


1, = U,el®! = U,cosßz-e)®! beziehungsweise i, = elet— ie - 


U inß2. let 
E77 

Daraus folgt für die wirklichen Momentanwerte, wenn man die Nullphase von U, 

zu O0 annimmt, 


ELF : © 
u, = U,cosßzsinwt beziehungsweise ı,= zZ sinßzsin(wt + 90°) (246) 
L 


. 
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Dafür läßt sich schreiben 


u, = U;sinwt beziehungsweise i,—= I,sin(wt + 90°) 
ER (47) 
mit U,=U,cosßz mit begei | 


Die Diskussion der letzten Formeln ergibt folgendes: 


Erstens: Strom und Spannung sind zeitlich gegeneinander um eine Viertel- 
periode oder 90° verschoben, denn das Argument der Zeitfunktion des Stromes 
ist um 90°, strenggenommen um + 90°, gegenüber dem der Spannung verschie- 
den. (Das — Zeichen rührt: daher, daß für bestimmte z-Werte der Ausdruck 
sin fz negativ wird, ohne daß gleichzeitig für diese Werte auch cos ßz negativ 
wird. Daher entsteht hier aus der 90° Voreilung eine 90° Nacheilung. Vergleiche 


dazu Bild 143b, auf dem deutlich das streckenweise Vor- und Nacheilen des 
Stromes zu erkennen ist.) 


U, . ; 
Zweitens: Die Amplituden U, = U, cos ßz beziehungsweise I, = rö sin ßz sind 
L 


an bestimmten Stellen dauernd 0 und an anderen maximal groß. Das ist das 
Zeichen dafür, daß sich auf der Leitung stehende Wellen ausgebildet haben. Die 
Nullstellen des Stromes sind zugleich die Maximastellen der Spannung und um- 
gekehrt die Nullstellen der Spannung zugleich die Maximastellen des Stromes. 


In 
Das Kriterium für die Null- und Höchstwerte liegt in dem Argument ßz = a 


der cos- und sin-Funktion. U, wird ein Maximum, wenn cos ßz = cos = z=|1 
oder z = 0 oder ein gerades Vielfaches von A/4 ist. Umgekehrt wird U, =, 
wenn 005 TE e =0 oder z= 2 oder ein ungerades Vielfaches davon ist. 
Wegen der Gegenläufigkeit der sin- und cos-Funktion wird I, ein Maximum für 
Zn T oder ein ungerades Vielfaches davon. I, wird 0 für z = 0 oder ein ge- 
rades Vielfaches von 2 Bei Leerlauf herrscht also am Leitungsende ein Span- 
nungsbauch und ein Stromknoten. 

Drittens: Kennzeichnet man die Maximawerte von Spannung und Strom, dio 


Use : 
nach den Zusatzformeln von Gl. (247) gleich U, beziehungsweise z sind, mit 
L 


dem Index max statt 2, weil sie nicht nur am Ende auftreten, so erhält man 


U,=U nart0sßz beziehungsweise I, = I naxsinßz (248) 
mit 
U, 


max 


Tax = u 53 ei) 
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Die letzte Beziehung ermöglicht es, aus der Spannung Umax an einer Spannungs- 
bauchstelle auf den Strom / „ax an der Strombauchstelle zu schließen, 


Viertens: Über die wirkliche Größe von Umsx und Imax sagen weder Gl. (248) 
noch Gl. (249) etwas aus. Die tatsächlichen Werte hängen in starkem Maße von 
der Abstimmung, von der Ankopplung und von der Höhe der Eingangsspannung 
oder des Eingangsstromes ab. Ist die Lecherleitung abgestimmt, das heißt ein 


Vielfaches von - lang und dabei entsprechend niederohmig oder hochohmig an 


den Sender angekoppelt, nimmt Unax den in Bild 147a eingetragenen Resonanz- 
wert U,., an. Der Wert ist um die Güte Q@ der Resonanzleitung größer als die Ein- 
gangsspannung U,. Ist die Leitung etwas verstimmt, nimmt Unax ab (Bild 1475). 


Im Grenzfall der Verstimmung um 4Al= — geht U max auf den Wert U, her- 


unter (Bild 147c). Wie die leer laufende Leitung aber auch immer abgestimmt 
sein mag, stets stehen Uynax und Imar in dem durch Z7, festgelegten Verhältnis 
zueinander. 


#) Kurzschluß 


Bei Kurzschluß am Ende herrschen ganz analoge Verhältnisse wie bei Leerlauf. 
Beachtet man, daß U, Null ist, nimmt Gl. (245) die Form 


UV,=jZ,%sinßz beziehungsweise %, = %,cosßz 
an. Aus ihr folgt in bezug auf die wirklichen Momentanwerte 
u, = Z,1;sinßz-sin(wt-+ 90°) beziehungsweise 4%, = I,cosßz-sinwt 


Wie der Vergleich mit Gl. (248) und (247) ergibt, vertauschen sich die Null- und 
Maximastellen: Wo die Spannung bei Leerlauf einen Höchstwert hat, hat sie 
bei Kurzschluß eine Nullstelle; wo sie bei Leerlauf eine Knotenstelle hat, liegt 
bei Kurzschluß eine Bauchstelle. Das gleiche gilt für den Strom. 


y) Anpassung 


Wird die HF-Leitung angepaßt abgeschlossen, dann tritt keine Reflexion am 
Leitungsende auf. Dadurch fallen in Gl. (244) die Glieder mit U und 33 heraus. 
Somit vereinfacht sich der Ansatz Gl. (244) zu 


W,=W ef? beziehungsweise = eiß? 

Da im vorliegenden Fall Us = U, und % = %, ist, kann man auch schreiben 
U,=1,0/P? beziehungsweise I, = % elf? 

Die Zeitwerte lauten damit 


w„=U,0J@!+P2 beziehungsweise i, = 9, el (w!+P2 
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U, und 9, sind phasengleich, da sie bei Anpassung durch die Beziehung U, =Z79, 
miteinander verknüpft sind und 3, bei der verlustlosen Doppelleitung rein reell 
ist. Daraus folgt, daß man beim Übergang in die reelle Form schreiben kann 


u, = D,sin(wi + ßz) beziehungsweise = 1,sin(wt + ßz) (250) 


Will man die Strom- und Spannungswerte auf den Leitungseingang beziehen, 
ergibt die Herleitung aus Gl. (242) 


u,=U,sin(wt— ßz) beziehungsweise ti, = I,sin{wot — fx) (251) 


Die beiden Beziehungen Gl. (250) und (251) besagen, daß sich Strom und Span- 
nung bei Anpassung als reine fortschreitende Wellen mit gleicher Phase und 
konstanter Amplitude an der Leitung entlang bewegen. Es gibt keine stehenden 
Wellen mehr. Die Gleichphasigkeit der Wellen und die Konstanz der Amplituden 
deuten darauf hin, daß die bei Anpassung über das Leitungssystem transportierte 
Leistung eine reine Wirkleistung ist und die Energieübertragung ohne Verluste 
und daher unabhängig von der Länge der Leitung geschieht. Eine angepaßt ab- 
geschlossene Leitung braucht nicht mehr abgestimmt, daß heißt ein bestimmtes 


> A 5 
Vielfaches von SR lang, zu sein. 


Zur besseren Verdeutlichung und Zusammenfassung sind in Bild 149 die Verhält- 
nisse bei Anpassung, Leerlauf und Kurzschluß noch einmal grafisch dargestellt. 


U, 
re ae 
an WM An 0 
—— 
fe} z 
U,=konstont U,=Umax cos ßz U, =Umax Sin Rz 
lz=konstant I, = Imax sınßz Iz= Imox cos Rz 
Yllze2, Umaz/Imax=Zı Umox/Imax=2L 


Bild 149. Strom und Spannung längs der Leitung (a bei Anpassung, 
b bei Leerlauf, c bei Kurzschluß) 


6) Fehlanpassung durch Abschluß mit reellem Widerstand R,#Z; 


Ist eine Hochfrequenzleitung fehlabgeschlossen, müssen sich in bezug auf die 
Strom- und Spannungsverteilung Zwischenlösungen zwischen dem reinen An- 
passungsfall und dem des Leerlaufs oder Kurzschlusses ergeben. Es werden sich 
fortschreitende und stehende \Vellen überlagern, und zwar so, daß bei kleinen 
Anpassungsfehlern die fortschreitenden, dagegen bei großen Anpassungsfehlern 
die stehenden Wellen überwiegen. In Bild 150 ist der grundsätzliche Verlauf von 
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Uz/U, 
os] z’“=mox 
I2/Imoz 
Bild 150. Strom und Spannung längs einer Bild 151. Relative Strom- und Spannungs- 
Leltung bei reellem Abschluß mit Q,< Zı vertellung bei reellem Abschluß mit R,< Zz 


Spannung und Strom für den Fall, daß A, < Z, ist, die Belastung also zwischen 
Kurzschluß und Anpassung liegt, dargestellt. Am Leitungsende liegt ein Maxi- 


mum des Stromes, aber ein Minimum der Spannung. In + Entfernung ver- 


tauschen sich beide. Trägt man die Werte U, und /,nicht absolut auf, sondern ihr 


Verhältnis zu den Maximalwerten, also U,/Umax und /,/Imax, erhält man 
Bild 151. Beide Kurven haben jetzt bis auf eine 2-Verschiebung die gleiche 


Form, also den gleichen Maximalwert 1 und den gleichen Minimalwert. Daraus 
folgt, daß es bei einer allgemeinen, kurvenmäßigen Darstellung der verschie- 
denen Abschlußverhältnisse genügt, nur eine von ihnen zu zeichnen. Das ist in 
Bild 152 geschehen. Ist, der Abschlußwiderstand R, > Zr, liegt also eine Be- 
lastung zwischen Leerlauf und Anpassung vor, ergeben sich im Prinzip die glei- 
chen Kurven wie in Bild 150 und 151, nur daß sich jetzt die Spannungs- und 
Strombezeichnungen vertauschen. Am Ende liegt ein Spannungsmaximum, aber 
ein Stromminimum. 

Bei der Ableitung eines allgemeinen Formelausdrucks für die Spannung und den 
Strom in ihrer Abhängigkeit vom Fehlabschluß geht man von Gl. (245) aus, in 
die man die Abschlußbedingung U, = 8; : 9, die bei reellem Abschluß die Form 


DO, = Rılı 


hat, hineinarbeitet. Man erhält 


R, - 
We U.(cosßz + Zu sinß2) beziehungsweise 9, =], (cosß: + j£2singz) 
\ 2 L 


(252) 
Daraus folgt in bezug auf die Beträge 


U,=U, V cos®ßz-+ (22) sin’6= 

nr 

beziehungsweise = l: V co ßz-+ (ZE) sin?ßz 
L 


| 
IH} 
| 
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a = V cos®’ßz + ) sin?ßz 
T. 2 
beziehungsweise Sn V cos? ßz + (z3 *) sin?ßz (253) 
2 


Z; 


oder 


U, . 
U, ür Rp>Zı 


Iz „. 
—= für Ra<Z; 
Ta a<ZL 


zum Anfang 


R232Z, 
der Leitung 2ezt 


Bild 152. Verlauf von Spannung oder Strom lüngs einer Leitung bei reellem Abschluß 
für verschiedene Werte des Anpassungsfaktors m 


Für R, > Zr stellen die Kurven das Verhültnis U;/U, dar 
Für R,<< Z; stellen die Kurven das Verhältnis Zz/I, dar 


In Bild 152 sind diese Gleichungen für verschiedene R,/Z;-Werte grafisch aus- 
gewertet. Die Kurven beziehen sich nach den obigen Ausführungen entweder auf 
das Stromverhältnis I,/I, oder das Spannungsverhältnis U,/U,. Ist R,<Zr, 
gelten sie für das Stromverhältnis, ist R, > _Z,, gelten sie für das Spannungs- 
verhältnis. Sie stellen jeweils die Größe dar, die am Ende der Leitung einen 
Maximalwert aufweist, weil sie so gezeichnet sind, daß sie bei z = O ihren Höchst- 
wert l haben. Man kann auch sagen, sie gehören immer zu der Größe, für die der 
Quotient vor dem sin?-Glied in Gl. (253) einen Wert zwischen 0 und 1 annimmt. 
Der Übersichtlichkeit wegen soll sich die weitere Diskussion zunächst auf den 
Fall R,< Z, beschränken. Führt man für den Quotienten R Zr vor dem sin’- 
Glied das Zeichen m ein, nimmt Gl. (253) die Form an 


U, a Lies er; A Yale: z pre, 
Ze _ |/ cos?ßz-+ |—) sin?ßz beziehungsweise — =} cos?ßz + m”sin Bz 
U m) I; 


2 (254) 
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Der hier verwendete Faktor m = R,/Z,, der voraussetzungsgemäß stets <1 
sein soll, ist der Faktor, der als Parameter an die Kurven von Bild 152 geschrie- 
ben ist. Die Kurven selbst beziehen sich im vorliegenden Fall auf das Stromver- 
hältnis. Man erkennt: Für m = 1 (Anpassung) ist die Kurve eine Gerade. Der 
Strom I, ist überall gleich /,. Es gibt nur eine mit konstanter Amplitude fort- 
schreitende Stromwelle. Bei Tehlanpassung (m < 1) schnürt sich die Kurve in 


2 u De 54- -- Abstand vom Ende ein, und zwar um so tiefer, je 


4 4 
kleiner m ist, bis sie bei m = 0 (vollkommener Kurzschluß) völlig auf Null 
heruntergeht. Der genaue Wert der Einschnürung, also das Verhältnis = = Zaun 
2 R 
= Imin ‚und sein Zusammenhang mit dem Faktor m läßt sich leicht aus G1.(254) 


max A 
bestimmen, wenn man für z die Werte —, 34, «. einsetzt. Für diese z-Werte 


wird das Argument 52 = n. B= — 4 = rn beziehungsweise 3 - beziehungs- 
weise 5 5 -, Das Glied cos? ßz nimmt hierfür den Wert Null und das Glied 
sin: 92 den Wert 1 an. Das bedeutet, daß an den Einschnürungsstellen des 
Stromes 


= 0+(4) =-4 und 20mm 


wird. Beachtet man, daß bei A, < Zr 
I,=I ax beziehungsweise I, Be I min 


und gleichzeitig 


U,= U in beziehungsweise U, Sa 


ist, kann man auch schreiben 


I . 
Ian oder Im = MI max | 
, (255) 
U, U ax 1 d u U 
nn, der Ua Mm Unaz 
ınin 


Der Faktor m kennzeichnet also nicht nur das Verhältnis der Widerstände, son- 
dern wesentlicher noch das Verhältnis der Minimalwerte zu den Maximalwerten 
von Spannung und Strom. Je besser die Anpassung ist, desto mehr nähert sich m 
dem Wert 1, je schlechter die Anpassung ist, desto kleiner wird m. Aus diesem 
Grunde trägt m die Bezeichnung Anpassungsfaktor. Der Kehrwert von m, also das 
Umax _ Imaz wird mit s bezeichnet. s stellt ein Maß für die Stärke 
U min Imin 


Verhältnis 
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der stehenden Wellen (Unax) gegenüber der Stärke der fortschreitenden Wellen 
(Umin) dar. s=1/m wird in Anlehnung an die amerikanische Bezeichnung 
„standing wave ratio“ das Stehwellenverhältnis genannt. Daneben bürgert sich 
immer mehr die Bezeichnung Welligkeitsfaktor oder kurz „Welligkeit“ ein. 
Definitionsgemäß gilt also 


Anpassungsfaktor 


min Amin (= BılZı, wenn R,< Z.\ 


mz= EI (256) 
Dr ae = Zu, R,, wenn R>Z, ) 
Welligkeitsfaktor 
u ie nz u Enz = R./Zı, wenn M.>Z;\ (257) 
m U in Imin \=ZulR,, wenn R,< 2.) 


Für R, >Z, ergeben sich ganz analoge Verhältnisse. Wegen des gleichartigen 
Aufbaus der beiden Formeln im Gleichungssystem (253) vertauschen sich für 
eine Belastung, die sich mehr dem Leerlauffall zuneigt, die Faktoren vor den 


sin®-Gliedern. Der im Ausdruck für e wird < 1, der im Ausdruck für Je wird 
2 2 

> 1. Daraus folgt, daß für R, > Z, die Kurven von Bild 152 den Spannungs- 

größen zugeordnet sind. 


R, 
Man beachte, daß der Anpassungsfaktor m nichtin erster Linie das Verhältnis zZ, 


L 
sondern definitionsgemäß das Verhültnis Imın _ Imin angibt. Während das 
R, R ınax max R, 
letztere immer < 1 ist, kann zZ, = ] sein. Der Zusammenhang zwischen — und 
L° AL 
den Größen m und sist an bestimmte Bedingungen geknüpft, die in Gl. (256) und 
(257) eingeklammert festgelegt sind. 


Für praktische Untersuchungen und Berechnungen wird noch das Verhältnis 


Umaz benötigt. Für R, < Z7, gilt nach Gl. (256): R, = mZ;. Außerdem ist hier 


max 


U, = Un und /, = Imay: Damit nimmt die Beziehung U, = Rz1, die Ge- 
stalt an 


Da: m Zr Lnax 
Das läßt sich umformen in 
Imtn 
U in 2 I 2 T nax 2 I min Zr 
max 


oder in 


min . 
U in u 07 Zul maxı das heißt, Uraz = Zylane 


II. Eigenschajten der verschiedenen Leilungsarten 271 


Damit ergibt sich für den Zusammenhang zwischen den Maximal- oder Minimal- 
werten von Spannung und Strom 


rr U 

“mi 

: min _ „max = (258) 
Amin “max 


Der Anpassungsfaktor m steht in einem bestimmten Zusammenhang mit dem Re- 


flexionsfaktor p = MER = pel®, der für HF-Leitungen mit reellem Abschluß 
2 L 
ebenfalls reell wird und die Größe hat 
ER | 
ie en 
ee er 
21 
Für R, < Z, kann man den Anpassungsfaktor m einführen und erhält dann 
a el -A-m __1-m 
“ m+1l 1+m 14m 


Für R, > Z, hat man den Kehrwert von m einzuführen und zu schreiben 
1 


er m r _1-m 
8 +1 I+m 
m 
Generell gilt also, wenn man nur den Absolutbetrag des Reflexionsfaktors be- 
trachtet en 
Mer (259) 


Die Auflösung nach m führt auf die Gleichung 


1-2 
m= 260 
I+p > 
Mit den vorstehend entwickelten Formeln lassen sich für einen beliebigen reellen 
Leitungsabschluß, wenn eine der beiden elektrischen Größen des Leitungsendes, 
also entweder U, oder I, bekannt sind, alle übrigen Extremwerte der Leitungs- 
ströme, Spannungen und Widerstände berechnen. Ist zum Beispiel R, = 2400 
und Z, = 600.0, also R,/Z, = 0,4 = m, so ist, wenn durch den Widerstand R, 
ein Strom von /, =1A fließt, die Spannung U, = R,I. = 240 V. Sie steigt in 
A 1 1 240 V 
—-Abstand vom Ende auf den Wert Umx = — Unmin = — U. = —— = 600V 
4 m m 0,4 


an. Man hätte auch sagen können, sie steigt auf den Wert U max =ZrImax = 6002 
-1A = 600 V an. Der Strom geht an dieser Stelle auf seinen Kleinstwert Imin 
= Mm Imax = 0,4:1A = 0,4 A herunter. Trägt man die ermittelten Werte unter 
Berechnung weiterer Zwischenpunkte grafisch auf, erhält man die in Bild 153a 
dargestellte Strom- und Spannungsverteilung. 
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Umin=240V 


Bild 153. Zahlenbeispiel (« Strom-Spannungsverteilung für den Fall: /,=1A, Zı=6000, R=240N, 
b Verlauf des zugehörigen Scheinwiderstandes | 8: | = Zs = U;/I:) 


I) Scheinwiderstand 


Neben der Strom- und Spannungsverteilung ist noch der Scheinwiderstandsver- 
lauf einer HF-Leitung von Interesse. Unter dem Scheinwiderstand 8; einer Lei- 


tung versteht man das Verhältnis von Spannung zu Strom an der Stelle 2. Mit 
Gl. (245) erhält man zunächst 


8 _M, _ Woosdz + j2,%sinßz 
‚= ee 
Hoosßz+ j Zt ale 


Da U, = 8,°, ist, kann man auch schreiben 


en U (eos ß2 + 12% sinßz) coaßz +j — 5 2 sinßz 


3 (vos ß2+ 12% sinßz) "ep + je az 


Teilt man Zähler und Nenner durch cos az, ergibt sich 


83;=% ww — (261) 
I+jz,tanßz 
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Für den Fall, daß 3; reell und kleiner als Z, ist, kann man den Anpassungsfaktor zz 
einführen und schreiben 


1 
1+ ji tanz 


e m+jtanßz 
Gm Fin 


-2; l-+jmtanßz 


für &:=R,<Z,) (2628) 


Für den Fall, daß 3, reell und > Z,, also = m) = — ist, muß Gl]. (261) 
lauten - z 


_ Zr l+jmtanßz 
m 


I+jmtanßz 


rings (r »=R,>Zi) (262b) 


=Z;, 


8 
1+ji—tanfßz 
Mm 


Man erkennt: Obgleich der Abschlußwiderstand rein reell ist, hat der Schein- 
widerstand an den einzelnen Stellen der Leitung einen im allgemeinen komplexen 
Wert. In Bild 1535 ist die Formel Gl. (262a) in bezug auf die Beträge Z, des 
Scheinwiderstandes und auf die im obenbetrachteten Beispiel gewählten Zahlen- 
werte grafisch ausgewertet. Der Scheinwiderstand schwankt längs der Leitung 
periodisch zwischen einem Höchstwert, der gleich Umax/Imin ist, und einem 
Kleinstwert, der gleich U min//max ist. 
Von besonderem Interesse ist der Eingangswiderstand 3,. Man erhält ihn, indem 
man in Gl, (261) oder bei reellem Abschluß in Gl. (262a und b) die Koordinate z 
gleich der Lünge ! des Kabels wählt. 

Z, 
1+j 3 tanßl 


u, 
ı=2 =9e —5, (allgemein) (263) 
1 va 
beziehungsweise 


Se m +jtanßl ( -2.) 
I = ZI mtonpl für R.<Z, und m = (264 a) 


beziehungsweise 


re 1+jimtanßl /.. -2) 
a (für R>Z, und ae EB; (264b) 


Für den Fall des Leerlaufs und Kurzschlusses soll die Längenabhängigkeit des 
Eingangswiderstandes etwas ausführlicher untersucht werden. Dem Eingangs- 
widerstand solcher Leitungen kommt eine besondere Bedeutung zu, da er in der 
Meß- und Resonanzkreistechnik der Höchstfrequenzen eine große Rolle spielt. 


g) Eingangswiderstand einer leer Iaufenden Leitung 


Im Leerlauf ist 2, = © und damit m = 0. Das bedeutet, daß in Gl. (264b) im 
Zühler das Glied jmtanß} verschwindet und im Nenner das Glied jtanfl 
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übrigbleibt. Mithin wird, wie man leicht übersieht, 


2%. 
[7 


Bı=jiXı= —jZreotßl= —jZ,co 


- (265) 
A 

Der Eingangswiderstand einer leer laufenden Leitung ist wegen des j-Zeichens 
ein reiner Blindwiderstand. Er schwankt je nach der Länge der Leitung zwischen 
negativen, das heißt kapazitiven, und positiven, das heißt induktiven Werten. 
An bestimmten Stellen nimmt er den Wert 0 oder © an. An Hand von Bild 154 
soll für diesen eigenartigen Verlauf eine anschauliche Erklärung gegeben werden: 


(a) Eine kurze am Ende leer laufende Leitung wirkt eingangsseitig wie eine reine 
Kapazität. Ihr Scheinwiderstand ist kapazitiv. Je mehr sich ihre Länge dem 


3 
Wert nn nähert, desto kleiner wird der kapazitive Widerstand, weil 1. die Ka- 


pazität sich laufend vergrößert und 2. sich der Kapazität in zunehmendem Maße 
eine Induktivität in Reihe schaltet, die den kapazitiven Widerstand mehr und 
mehr kompensiert. 


L\ 
(b)Ist!i= Fe tritt die erste Resonanz ein. Am Ende der Leitung bilden sich 


auf jeden Fall ein Spannungsbauch und ein Stromknoten aus. Am Eingang hat 
sich das Bild umgekehrt. Hier liegt eine Knotenstelle der Spannung und eine 
Bauchstelle des Stromes. Der Scheinwiderstand als Quotient aus Spannung und 
Strom muß demnach Null sein. Man kann die Erklärung auch so formulieren: 


BR . E : 
Ein langes Leitungsstück hat an sich verteilte Blindwiderstände, induktive 


in der Längsrichtung und kapazitive zwischen den Leitern. Von den verteilten 
Induktivitäten sind aber nur die wirksam, durch die ein großer Strom fließt, und 
von den verteilten Kapazitäten sind nur die von Bedeutung, an denen eine hohe 
Spannung liegt. Das bedeutet, daß wegen der eigenartigen Strom-Spannungs- 


verteilung auf der leer laufenden = langen Leitung - am Eingang Strombauch 


und Spannungsknoten, am Ende Spannungsbauch mit Stromknoten - das ein- 
gangsseitige Leitungsstück hauptsächlich induktiv, dagegen das leer laufende 
Ende vorwiegend kapazitiv in Erscheinung tritt. Im ganzen wirkt so ein Lei- 
tungsstück damit wie eine Reihenschaltung aus einer Induktivität und Kapa- 
zität, das heißt wie ein Schwingkreis, und zwar wie ein abgestimmter, in Resonanz 
erregter Reihenschwingkreis. Dieser hat bekanntlich im Idealfall den Widerstand 


Null. Daraus folgt der wichtige Satz: Jedes leer laufende u lange Lei- 


tungsstück wirkt eingangsseitig trotz seines Leerlaufs ähnlich 
einem verlustlosen Reihenschwingkreis wie ein Kurzschluß. 

Es mag hier vielleicht eingeworfen werden, daß mit einem Male Induktivitäten 
und Kapazitäten nicht mehr in gleichmäßiger Verteilung angenommen werden, 
daß mit einem Male mit „dynamischen“, das heißt lokal wirksamen Blindwider- 


II. Eigenschaften der verschiedenen Leilungsarlen , 275 


kapazitiv 


indukliv 


S 
N 
& 
o 
x 
a 
Av 


Bild 154. Eingangswiderstand einer leer laufenden Leitung 


3 kapazitiv 


ständen operiert wird, während vorher der Ableitung der Ausbreitungsgeschwin- 
digkeit und des Wellenwiderstandes eine „statische“, gleichmäßige Verteilung 
von Induktivität und Kapazität zugrunde gelegt wurde. Beides ist richtig. Die 
Begriffe Fortpflanzungsgeschwindigkeit und Wellenwiderstand gehören zum Be- 
reich der Wellenvorgänge. Sowohl bei den hinlaufenden Wellen als auch den 
reflektierten Wellen herrscht an jeder Leitungsstelle der gleiche Wert des Stromes 
oder der Spannung. Deshalb müssen hier die stutischen \Verte von L und Ö ein- 


18* 


ee 
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gesetzt werden. Der Scheinwiderstand dagegen geht von der wirklichen, nicht 
mehr gleichförmigen Strom- und Spannungsverteilung aus. Deshalb müssen für 
ihn die dynamischen Werte in Ansatz gebracht werden. 


(ce) Ist die Leitungslänge > e ‚abernoch < > so wirkt das letzte - lange 


leer laufende Leiterstück weiterhin wie ein Kurzschluß und damit das ganze wie 
eine kurze kurzgeschlossene Leitung. Der Widerstand ist, in diesem Fall im 
wesentlichen induktiv, weil bei kleiner Spannung der Strom durch den Kurz- 


schlußbügel groß ist und daher von den verteilten Blindwiderständen die induk- 
tiven besonders wirksam sind. 


ı(d) Bei der 4 langen Leitung tritt die zweite Resonanz ein. Am Eingang herrscht 


Jetzt ein Spannungsbauch und ein Stromknoten. Der Quotient aus beiden nimmt 
einen sehr hohen Wert, bei idealer Verlustlosigkeit den Wert Unendlich an, Es 


liegt eine Parallelresonanz vor. An der „Kurzschluß“-Stelle in 2 Entfernung ist 
‚die Induktivität wirksam, am Eingang schaltet sich ihr die Resonanzkapazität 
parallel. Eine - lange leer laufende Leitung zeigt eingangsseitig Leerlauf- 
charakter, ähnlich einem verlustlosen Parallelschwingkreis. 

(e) Bei weiterer Verlängerung behält die Leitung ihren hochohmigen Eingangs- 
widerstand zunächst noch bei. Das letzte +-Stück ist wegen seines Leerlauf- 
-charakters unwirksam. Die Leitung hat den gleichen kapazitiven Eingangswider- 
‚stand wie eine kurze leer laufende Leitung. Erst bei Verlängerung auf 3 und 


«darüber hinaus ändert der Scheinwiderstand sein Vorzeichen und wird induktiv. 


Interessant ist am Verlauf des Eingangswiderstandes einer leer laufenden Leitung 


noch der Punkt, daß 8,; bei einer Leitungslänge von = un 5 A - oder dem 


8 8 
Winkelargument ßl = Fi- - 57 .. oder 45°, 405° -.. gerade den Wert 
— jZ7 hat. Das bedeutet: Eine Leitung von! = = wirkt wie ein kspa- 


zitiver Widerstand vom Betrag des Wellenwiderstandes. Vergleiche 
dazu den rechten Teil von Bild 154, in dem die Z,-Werte eingetragen sind. Ver- 


kürzt man daher eine leer laufende Leitung um 4 und schließt ihr Ende mit 


einem veränderbaren Kondensator ab, kann man durch entsprechende Einstel- 
lung des Kapazitätswertes die alte Strom- und Spannungsverteilung wieder her- 
stellen und dann aus dem eingestellten C-Wert nach der Formel Z, = 1/wC den 
Wellenwiderstand der Leitung ermitteln. 
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l) Eingangswiderstand einer kurzgeschlossenen Leitung 


Es ist verständlich, daß bei einer kurzgeschlossenen Leitung sich die Verhältnisse 
nur periodisch verschieben. Gl. (264) liefert für m = 0 


2 
Bır=jXr=jZ,tanßl=jZ,ten —1 (266) 


Von besonderer Wichtigkeit ist, daß eine e lange kurzgeschlos- 


sene Leitung einen unendlich großen Eingangswiderstand hat, 
also wie ein verlustloser Sperrkreis wirkt. Das hängt damit zusammen, daß am 
Ende im Kurzschlußbügel ein großer Strom fließt und daher in den Endpartien 
der Leitung hauptsächlich die Induktivität wirksam wird. Am Eingang dagegen 
herrscht eine hohe Spannung bei sehr kleinem Strom. Deshalb machen sich hier 
vor allem die Kapazitäten bemerkbar. Als Ganzes entsteht ein Parallelschwing- 


kreis, der bekanntlich sehr hochohmig ist. Von dieser Eigenschaft einer - 


Leitung, trotz des Kurzschlusses einen theoretisch unendlich großen Eingangs- 
widerstand zu besitzen, wird im Gebiet der dm- und cm-Wellen sehr häufig Ge- 
brauch gemacht. 


i) Die in ihrer Oberwelle schwingende Leitung 


Der Eingangswiderstand einer Leitung wechselt in periodischer Folge (abhängig 
von ihrer Länge) sein Vorzeichen, das heißt die Art seines Blindwiderstandes. 
Die Umschlagpunkte bilden Resonanzstellen, abwechselnd Reihenresonanzen 
mit dem Widerstand Null und Parallelresonanzen mit dem Widerstand Unend- 
lich. Aus dieser Eigenschaft folgt umgekehrt, daB eine leer Iaufende (oder auch 
kurzgeschlossene) Leitung fester Länge im Gegensatz zu einem Schwingkreis 
aus konzentrierten Schaltelementen auf mehrere Frequenzen abgestimmt ist. 
Der tiefere Grund für diese Bigenschaft liegt darin, daß Induktivität und Kapa- 
zität eines Leitungsstückes an sich zwar kontinuierlich verteilt, aber bei Vor- 
handensein stehender Wellen nur lokal wirksam sind. Je kleiner die Wellenlänge, 
desto kleiner die wirksamen Blindwiderstände, desto höher die Abstimmfrequenz. 

Die Schwingung mit der tiefsten Frequenz oder größten Wellenlänge, für die das 
System erstmalig in Resonanz gerät, heißt die Grundschwingung oder Grundwelle 
der betreffenden Leitung. Die nächsthöhere Frequenz oder kleinere Wellen- 
länge, für die das System anschließend in Resonanz gerät, bildet die 1. Obersrelle 
und so weiter. Je nach Ankopplung und Abschluß hat eine Leitung verschiedene 
Grund- und Oberwellen. Nach Bild 155a hat eine leer laufende Leitung von der 
Länge ! bei induktiver Kopplung die Grundwelle Ag = 42 und Oberwellen von 


der Form 


4n.0,= BEER: bei induktiver Kopplung und Lecrlauf 
u 2nH+t1l 
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(n = 1, 2,3 --- kennzeichnet den Grad der Oberwelle und 2 = 0 die Grundirelle). 
Die Abstimmfrequenzen sind bei induktiver Kopplung und Leerlauf dadurch 
festgelegt, daß am Eingang ein Strombauch und am Ausgang ein Stromknoten 
liegen muß, 

Ist die Ankopplung wie in Bild 1555 kapazitiv, lautet die Abstimmbedingung 
bei Leerlauf, daß am Ein- und Ausgang je ein Stromknoten auftreten muß. Für 
die Grundwelle ergibt sich hier Ag = 2! und für die Oberwellen 


21 


non ı ı bei kapazitiver Kopplung und Leerlauf 


1-26 
= nr 
(n=0) Fr 
Aıo (n=0) 
123 —— 
2 2 
{n=}) 122: 
1 2 
2.0. (nz) 
1.5 f 
(n=2) 12 
(n=2) 
ED EI 
a ! b ı 


Bild 155. Die in ihren Oberwellen schwingende leer laufende Leitung (a bei induktiver Ankopplung, 
5 bei kapazitlver Ankopplung) 


Aufgabe 46 


Skizziere die Strom- und Spannungsverteilung auf einer kapazitiv angekoppelten, am 


1 A 
Ende kurzgeschlossenen Leitung von der Länge != 3 — ‚* & und etwa 3,5 3 


Aufgabe 47 


Eine kurzgeschlossens Paralleldrahtleitung aus zwei 4 mm starken und lcm vonein- 
ander entfernten Leitern zeige im Kurzschlußbügel einen Strom von 3,5 A. Wio groß 
ist dieSpannung in den Spannungsbauchstellen? (Antwort: Z,= 1930, U ar = 675 V.) 


Aufgabe 48 


Die gleiche Paralleldrahtleitung wie in Aufgabe 47 sei statt mit einem Kurzschluß 
reell mit R, = 560 0) abgeschlossen. Es fließe der gleiche Strom I, = 3,5 A. Welchen 
Höchst- und Kleinstwert nimmt die Spannung jetzt an? Wo treten sie auf? Wie groß 


4 PN 
ist der Strom in zu Abstand vom Ende? Welchen Eingangswiderstand hat die Lei- 


4 i i 5 i 
tung, wenn sie "TE beziehungsweise A lang ist? (Antwort: U ., = Us = 1960 V bei 
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A 
:=(, 7 A, Ua = 675 V, I,,=1W15A=T, ... Bı = 66,5 0 beziohungswoise 
= 5600.) i 
Aufgabe 49 


Gegeben sei eine 12 m lange Lecherleitung, die induktiv schr lose an einen Sender 
veränderbarer Frequenz angekoppelt ist. Am Ende sei das Paralleldrahtsystem kurz- 
geschlossen. Für welche Wellenlängen beziehungsweise Frequenzen bildet die Leitung 
ein abgestimmtes Resonanzsystem? (Antwort: A, = 241286 4,84 m, f = 12,5 25,0 
37,5 50,0 62,5 75,0 MHz.) 


Aufgabe 50 


Eine kapazitiv angekoppelte, kurzgeschlossene Leitung sei 9,1 m lang. Wie groß ist 
die zu dieser Leitung gehörige 3. Oberwelle? (Antwort: A, = 5,2 m.) 


Aufgabe 51 


Welchen Wellenwiderstand und Eingangswiderstand zeigt eine 40cm lange, leer 
laufende Paralleldrahtleitung aus zwei 1,6cm starken und in 3cm Abstand von- 
einander angeordneten Leitern, wenn sie mit / = 150 MHz betrieben wird? (Antwort: 


Aus f = 150 MHz folgt = = 50 cm. Da die Leitung nur 40 cm lang ist, muß sie wie 


eine Kapazität wi TE ER 
pazität wirken. Aus N, folgt BL 7 E 272°, 2,=15830Q, 


Bu = — 12, cotßl= 51,4 kapazitiv.) 


Aufgabe 52 


Ein koaxiales Kabel mit Schoibenisolation hat bei einem Durchmesserverhältnis von 
D/d = 2,92 einen Wellenwiderstand von 600). Wie groß ist das wirksame e, der 
Keramik-Luft-Isolation? Welche Linge muß das Kabel haben, wenn es bei Kurz- 
schluß am Ende einen auf 85 MHz abgestimmten hochohmigen Parallelschwingkreis 


A 
bilden soll? (Antwort: &, = 1,14, ! = nz = 0,825 m.) 


Aufgabe 53 


Gegeben sei ein koaxiales HF-Sendekabel 7,5/33 (Verhältnis Innen- zum Außendurch- 
messer) mit einem thermoplastischen hochpolymeren Kunststoff als Dielektrikum 
(&, = 2,33). Laut Firmenangabe soll es ein Z, von 6002 + 5% haben. Kontrolliere, 
ob die Z,-Angabe stimmt. Mit welcher Frequenz muß das Kabel bei induktiver An- 
kopplung und Leerlauf am Ende erregt werden, wenn cs bei 3,6 m Länge in soiner 
1. Oberwelle schwingen soll? (Antwort: Z, rechnungsmäßig = 58,2 = 60 — 3% Q, 
f= 40,9 MHz.) 


Aufgabe 54 


Welchen Wellenwiderstand und Eingangswiderstand zeigt eine 40 cm lange kurzge- 
schlossene und mit Scheibenisolation verschene koaxiale Leitung, wenn sie mit 
= 200 MHz betrieben wird? Ihr Innenloiter sei 13 mm stark, der innere Durchmesser 
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des Außenleiters 38 mm und das wirksame &, habe einen Wert von 1,14. (Antwort: 
), = 15m, A = 140,5 cm, Bl 102,3°, z2,= 60.9, Z,, = 275. 0 kapazitiv.) 


Aufgabe 55 


Eine kurzgeschlossene Paralleldrahtleitung von Z, = 600 Q. zeigt in Luft bei 


f = 400 MHz einen induktiven Eingangswiderstand von 360.0. Wie lang ist sie? (Ant- 
wort: ßl& 31°, = 6,45 cm.) 


Aufgabe 56 


Ein induktiv angekoppeltes koaxinles Leitungssystem von Z, = 6002 übernimmt von 
einem Sender eine Leistung von 2\V und überträgt sie auf eine angepaßt angeschlossene 
Antenne. Wir groß sind Spannung und Strom auf der Leitung? Auf welche Werte 
können Strom und Spannung maximal ansteigen oder abfallen, wenn dio Antenne 
abgeklemmt wird und die Leitung zufällig 1) ein ungerades sowie 2) ein gerades Viel- 


A 
faches von = lang ist? Es werde angenommen, daß die Eingangsscheinleistung der 


Speiseleitung bei Leerlauf genauso groß wie die bei Anpassung ist. Weiterhin werde an- 
genommen, daß der Eingangswiderstand der abgestimmten Leitung, da er praktisch 
weder den idealen Wert Null noch Unendlich haben kann, im Fall der Parallelresonanz 
um die Güte @ größer als Z,, und im Fall der Reihenresonanz um die Güte Q kleiner 
als Z, ist. Die Güte werde zu Q@ — 100 geschätzt. (Antwort: Bei Anpassung: U,==11V, 
I, = 0,183 A, bei Leerlauf: 1)? = (2n — 1) = Zu=Zı/Q =9I6N reell, I, = Um 


m 
4 
SL VI = Ing = Ol 1 S 183 A, Upaz = Zr, Ina = QUı s110 V);2)1=2n: 


2, = 92, = 60000, U, = U. 110V, I, = I, = 9,0183 A, Iyax = 1,83 A.) 


Aufgabe 57 


Ein Sender gibt bei optimaler Ankopplung über eine Speiseleitung von 300 m Lünge 
(2, = 600, Dämpfungskonstante & = 0,3 N/km) an eine angepaßt angeschlossene 
Antenne eine Leistung von 10 kW ab. Welche Eingangsleistung, -spannung und -strom 
herrschen bei Berücksichtigung der Verluste am Anfang der Leitung? (Antwort: 
P,=10kW, P, = P,e:e! = 11,97 kW, U, = 847 V, I, = 14,2A.) 

Bei einem Wellenwechsel stieg die Wirkkomponente des Antenneneingangswiderstandes 
auf 96 Q an. Seine Blindkomponente konnte durch eine Abstimmspule am Fußpunkt 
der Antenne werkompensiert werden. Im ganzen wurde dadurch die Speiseleitung reell 
mit 96 Q abgeschlossen. Welche Werte nehmen Eingangsspannung und -strom in 
diesem Fall an, wenn man annimmt, daß die Eingangsscheinleistung bei Anpassung 
und Fehlanpassung die gleiche ist und dio Leitung zufällig gerade 5 = 6 - und 13 & 
lang ist? (Antwort: Nach Gl. (264b) ist im orsten Fall 3, = 37,5. Q reoll, U, = Un 
—= 670 V und I, = Iy.x = 17,85 A. Im zweiten Fall ist 3, = 96 O2 zeell, U, = Un 
=1072V und ,„=1,n = 11,15A. Im dritten Fall ist 8, = 53,9 — j 26,3 oder 
Z, = 602 = Z, und damit U, = 863 V beziehungsweise I, = 13,87 A.) 


u 
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i) Die mit einem Blindwiderstand abgeschlossene Leitung 


Das Ergebnis des vorigen Abschnittes war, daß eine leer laufende oder kurz- 
geschlossene Leitung je nach ihrer Länge einen rein induktiven oder kapazitiven 


Eingangswiderstand hat. Genauer ergab sich, daß eine kurze [ o<i<x 2) leer 
N / 


laufende Leitung einen zwischen Unendlich und Null sich ändernden rein kapa- 


zitiven Widerstand besitzt, aber die gleiche Leitung bei einer Länge zwischen - 
und 5 einen von Null nach Unendlich anwachsenden rein induktiven Wider- 
stand aufweist, Ähnliches ergab sich für eine kurzgeschlossene Leitung, nur daß 


sie bei Längen unter Es induktiv und bei Längen zwischen & und a kapazitiv 
wirkt, . va 

Aus diesen Eigenschaften einer Hochfrequenzleitung folgt, daß man jeden reinen 
Blindwiderstand durch ein leer laufendes oder kurzgeschlossenes Leitungsstück 
passender Länge ersetzen kann. Von der Nachbildfähigkeit eines Blindwider- 
standes durch ein Stück Leitung macht man Gebrauch, wenn man die Verhält- 
nisse auf einer mit einem Blindwiderstand abgeschlossenen Leitung untersuchen 
will. Man ersetzt den induktiven oder kapazitiven Abschlußwiderstand durch 
ein leer laufendes oder kurzgeschlossenes Leitungsstück, das den gleichen Wellen- 
widerstand wie die wirkliche Leitung hat. Der Ersatzleitung erteilt man eine 
solche Länge !’, daß sie eingangsseitig den gleichen Widerstand wie der Abschluß- 
widerstand zeigt. Hüngt man an Stelle des Blindwiderstandes das Leitungsstück I’ 
an die ursprüngliche Leitung von der Länge !, hat man eine durchgehende Lei- 
tung von der Länge ! +7’. Sie läßt sich, da sie entweder leer läuft oder 
kurzgeschlossen ist, in ihrem elektrischen Verhalten in einfacher Weise durch- 
rechnen. 


Der Eingangswiderstand ergibt sich aus der Gleichung Gl. (265) beziehungsweise 
(266), indem man in die tan- beziehungsweise cot-Funktion als Leitungslänge 
! +’ einführt. Bei der Ermittlung der Strom-Spannungsverteilung hat man sich 
klarzumachen, daß auf jeden Fall stehende Wellen mit deutlichen Knoten- und 
Bauchstellen auftreten. Je nach der Art der Ersatzleitung muß an ihrem Ende 
eine Knotenstelle der Spannung oder des Stromes liegen. Im übrigen muß die 
Verteilung so sein, daß sich an der Übergangsstelle zur Ersatzleitung die gleichen 
Werte U, und 9, einstellen, wie sie am Einde der ursprünglichen, mit dem Blind- 
widerstand abgeschlossenen Leitung geherrscht haben. In Bild 156 sind die 
Verhältnisse für die beiden Fälle eines induktiven und kapnzitiven Abschluß- 
widerstandes dargestellt. Der Einfachheit halber ist der induktive Widerstand 


durch eine kurze [ ’< — kurzgeschlossene Leitung und der kapazitive Wider- 


stand durch eine kurze (r<}) leer laufende Leitung nachgebildet. Wie den 


- 


En 


282 H. Leitungen 


Strom- und Spannungsbildern der Ersatzleitungen entnommen werden kann, gilt 
im Fall 


rein induktiver Belastung beziehungsweise rein kapazitiver Belastung 


VU,= U ,.,sinßr U, = U may cosßV 
Daraus folgt, wenn die Spannung U, am Ende der Leitung ! gegeben ist, daß 
U, 3 E U, 
Rz 2 sinpr? beziehungsweise re: = Cosßr (267) 


ist. Um die Gleichungen auswerten zu können, benötigt man die Länge ?’ der 
Ersatzleitung. Man erhält sie aus dem Ansatz, daß der Eingangswiderstand der 


Bild 150. Strom-Spannungsverteilung auf einer mit einem Blindwiderstand abgeschlossenen Leitung 
(a Leitung mit induktivem Abschluß, 5 Ersatzleitung dazu, c Leitung mit kapazitivem Abschluß, 
d Ersatzleitung dazu) 


kurzen Ersatzleitung gleich dem Abschlußwiderstand 8, sein muß. Im Fall 

induktiver Größe werde dieser mit +jX und im Fall kapazitiver Größe mit 

—j X bezeichnet. Nach Gl. (266) beziehungsweise (265) ist: dann 
jX=jZ,tanßl beziehungsweise —jX = —j2,cotß’. 

daraus folgt 


X x 
tan’ = 7 beziehungsweise cotß!’ = ——- (268) 
2, L 


Drückt man in bekannter Weise den sin oder cos eines Winkels durch seinen tan 
oder cot aus, beachtet man also, daß 
7 
Pr 
tan? B/’ 
1 
Vrr tan? Bl 7 
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beziehungsweise N - cotßl E Be — 
Yl+ cot?pr V 
a a 


ist, kann man Gl. (267) unter Benutzung von Gl. (268) umformen in 


[21 SUR + beziehungsweise On (er | | 


max ix: 


Die Gleichheit der beiden Formeln besagt, daß die Maximalspannung unab- 
hängig von der Art des Blindwiderstandes ist. Es gilt allgemein 


727,12 
A (269) 
Imax erhält man aus der Beziehung Gl. (249) 


e: en 


Se = Z, 


Ist nicht U,, sondern der Strom I, am Ende der Leitung gegeben, setzt man U, 
= X I. und schreibt 


— Pe een 
ie = 122) 1+ (3) =1L,yX°+Z, (270) 
beziehungsweise 
x\s 
en (Z,) +1 en) 
L 


In der HF-Meßtechnik tritt häufig die Aufgabe auf, einen unbekannten Blind- 
widerstand experimentell zu bestimmen. Seine Ermittlung geschieht dort in der 
Weise, daß man ihn an eine HF-Meßleitung (geeichte Lecherleitung) anschließt 
und die Verschiebung der Spannungsknoten der stehenden Wellen mißt. Bei 


| 
einer kurzgeschlossenen Lecherleitung liegt der erste Spannungsknoten in 7 


Entfernung vom Ende. Wie man sich leicht an Hand der Bilder 157a und 5 klar- 
machen kann, liegt der Spannungsknoten bei kapazitiver Belastung stets zwi- 


schen z2=0 und z= x und bei induktiver Belastung zwischen z = u und 
1 4 

> 

bung d gleich der Länge /’ der kurzgeschlossenen Ersatzleitung des Blindwider- 

standes ist. Drückt man d durch die experimentell leicht meßbare Lage =, des 


. Aus den gleichen Bildern geht hervor, daß die Knotenpunktverschie- 


z= 


Spannungsknoten aus, schreibt man aleod = — — 2, kann man für den un- 
bekannten Widerstand X den Ansatz machen 
X=Z,tunß!’=Z,tanßd=Z, tanp(Z a) 


- 
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DE. ; 
oder, daß = —- ist, schreiben 
A 


25 A 
£ = Z,tan > (z- a) 


oder 


Ne tan [@ - 2=3) (272) 
\ N 


Ergibt sich beim Messen ein z, <I wird das Argument der tan-Funktion 
größer als = und damit X negativ. Das bedeutet, daß die Belastung eine 


kapazitive ist. Ist z, > 4, aber < x wird das Argument kleiner als — und 


2 


damit X positiv. Es liegt eine induktive Belastung vor. Es ist somit möglich, bei 
bekanntem Z,-Wert der Meßleitung und bekannter Frequenz aus der Lage z, des 
Spannungsknotens Art und Größe eines Blindwiderstandes zu ermitteln. 


Bild 157 
Zur Bestimmung von Blindwiderständen aus der Lagez, des Spannungsknotens einer HF-Meßlcltung. 
Die Belastung ist induktiv,wenn der Spannungsknoten zwischen 2/4 und A/2 liegt (a), 
sie ist knpazitiv, wenn er zwischen O0 und A/4 liegt (b) 


k) Koniplexer Abschluß einer Leitung 


Ein komplexer Widerstand besteht aus einem Wirkwiderstand und einem Blind- 
widerstand. Das Problem der Berechnung seines Einflusses auf die Strom-Span- 
nungsverteilung und den Eingangswiderstand einer Leitung läuft darauf hinaus, 
ihn durch eine Zusatzleitung mit reellem Abschluß zu ersetzen. Die Zusatzleitung 
erhält den gleichen Z,-Wert wie die Hauptleitung und eine Länge !’ mit einem 
solchen reellen Abschlußwiderstand R, = mZ,; (m<.l), daß ihr Eingangs- 
widerstand den gleichen Wert wie der wirkliche Widerstand 8, hat. Auf die 


II. Eigenschaften der verschiedenen Leilungsarten 285 


Weise entsteht eine mit einem reellen Widerstand mZ, abgeschlossene, ? +7’ 
lange Leitung, deren Strom- und Spannungsverteilung und Widerstand sich mit 
Hilfe der bisher entwickelten Formeln berechnen lassen. Die Bestimmung von m 
und /’ geschieht meistens nicht rein rechnerisch, sondern grafisch mit dem soge- 
nennten Leitungsdiagramm. 


Beispiel 25 


Eine Paralleldrahtleitung von 6m Länge (Z,=60Q, e, = 1,25) wird von einem 
Generator mit der Frequenz / = 12 MHz gespeist. Sie ist am Ende mit einem induk- 
tiven Widerstand von X = wL= 1500 abgeschlossen. Wie sieht die Strom- und 
Spannungsverteilung längs der Leitung aus, das heißt, wie groß sind U ar, Ina, 
U, und /,, wenn am Abschlußwiderstand eine Spannung von U, = 170 V liegt? 
Nach Gl. (269) ist 


Une = U, 1+(Z 2) = mv +) 28V 


und 


Die Bingangsspannung läßt sich einmal mit Hilfe der allgemeinen Gleichung Gl. (245) 
berechnen. Sie kann aber auch dadurch gefunden werden, daß man der wirklichen 
Leitung von der Länge leine dem induktiven Abschlußwiderstand entsprechende kurz- 
geschlossene Ersatzleitung von der Länge !’ anhängt und für die Gesamtleitung den 
Ansatz macht 
U, Var sinß(l! +7) 
X : : 
Die Länge !’ berechnet sich nach GI. (268) aus tan Bl’ = = Beim Einsetzen erhält 
L 

man zunächst tan ß’ = = = 2,5. Daraus folgt 8!’ = 68° 12’ = 1,1903 im Bogen- 


1,1903 1,1903 


maß oder /= —— = En 4. Für die Wellenlänge A der längs der Leitung sich 
2 
einstellenden stehenden Welle gilt 
A 2 U FB 300 29.4 
m y,.f vın EN 
MHz MHz 
das heißt A= 22,4m 
Damit wird we 1,1903 2,4 = 4,21m 
27 
und demgemäß ar 
= i 7 ‚24 m)r248 V 
U,=183 V sin 24m (6m -+ 4,24 m) 


Für I, wird oin ähnlicher Ansatz gemacht. Er liefert 


IL = Imaz °08 sr (+7) =3,05 A 005164,5°—= (—)2,94 A 
A TG 
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Daraus folgt für den Betrag des Eingangswiderstandes 
Ze TA 2,1850 


Er ist wegen des — Zeichens vor I, kapazitiv. Bild 158 zeigt die vollständige Strom- 
und Spannungsverteilung auf der gegebenen Leitung. 


Bild 158. Zur Berechnung der Strom-Sponnungsvertellung auf einer mit 150. N induktiv 
abgeschlossenen Leitung 


Beispiel 26 


Bei der Aufnahme der Strom- und Spannungsverteilung längs einer mit einem Blind- 
widerstand abgeschlossenen Leitung vom Wellenwiderstand Z, = 2400) (e,zs1) wird 
beobachtet, daß bei einer Meßfrequenz von f = 400 MHz der letzte Spannungsknoten 
in 25cm Entfernung vom Leitungsende liegt. Von welcher Art und Größe ist der 
Blindwiderstand am Ende der Leitung? Zu f = 400 MHz gehört eine Wellenlänge 
von A=75cm. Dann entspricht einer Knotenpunktsverschiebung von z, = 250m 
nach Gl. (272) ein Blindwiderstand von 


/ 27 
x=2,tanla- a) =40N tan (m — 


= 240 tan (180°— 120°) N = 416Q 


PAR, 
75cm r om) 


Da X positiv herauskommt, ist der Blindwiderstand ein induktiver. Er hat eine 
Induktivität von 
zZ 4160 


2, 0. 


Aufgabe 58 
Von welcher Art und Größe ist der Absohlußwiderstand der Leitung des vorigen Bei- 
spiels bei einer Knotenpunktsverschiebung von z; = 5 cm? (Antwort: => 3,5 pF.) 
Wiederholungsfragen 


Welche Leitungswiderstände sind bei tiefen, mittleren und hohen Frequenzen be- 
stimmend für die Übertragungseigenschaften der Kabel und Freileitungen? Wolche 
Nachteile und Vorteile besitzen die Freileitungen gegenüber den Kabeln? Welches 
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Näherungsgesetz befolgt die Dämpfung von Freileitungen? Washat man unternommen, 
um bei Breitbandkabeln die Dämpfung kleinzubalten? Wie kann ein konzentrisches 
Kabel noch bezeichnet werden? Welche Überlegungen führten zur Entwicklung der 
Pupin- und Krarupkabel? Wo werden die Krarupkabel verwendet? Aus welchen 
Gründen? Welchen Nachteil haben sie gegenüber Pupinleitungen? Wann wählt man 
bei HF-Leitungen die Bezeichnung: Speiseleitung und wann Lecherleitung? Was ver- 
steht man unter der Wellenlänge einer Schwingung? Wann hat eine kurzgeschlossene 
HF-Leitung den Eingangswiderstand Null und wann Unendlich? Wann ist ihr Ein- 
gangswiderstand induktiv und wann kapazitiv? Welche Fortpflanzungsgeschwindig- 
keit erreichen die elektromagnetischen Wellen längs einer Paralleldrahtleitung? In 
welcher Weise hängt sie von dem Medium zwischen den Leitern ab? Warum bilden 
sich stehende Wellen praktisch nur auf HF-Leitungen und nicht auf normalen Kabel- 


leitungen aus? Wie muß eine 7 = lange kurzgeschlossene MeßBleitung an den Sender an- 


gekoppelt werden, damit möglichst starke stehende Wellen aufihr entstehen, induktiv 
oder kapazitiv? Welche Beziehung besteht zwischen dem Spannungsmaximum in der 
Spannungsbauchstelle und dem Strommaximum in der Strombauchstelle? Welche Be- 
ziehung besteht zwischen dem Spannungsmaximum und -minimum, wenn eine Leitung 
zwar reell, aber nicht angepaßt abgeschlossen ist? Welche Phase haben Spannung und 
Strom auf einer angepaßt abgeschlossenen oder leer laufenden HF-Leitung, welche 
Phase haben sie auf einer angepaßt abgeschlossenen oder leer laufenden Kabelleitung 
bei niedrigen Frequenzen? Welchen Einfluß hat ein Blindwiderstand am Ende einer 
HF-Leitung auf die Strom- und Spannungsverteilung? Welche Art Blindwiderstand 
verlängert die Leitung scheinbar? Was für einen charakteristischen Widerstandswert 


hat eine € lange leer laufende Leitung? 


III. Leitungen und Resonanzkreise 
in der Höchstfrequenztechnik 


Die Frequenzen oberhalb 300 MHz, also die Frequenzen des dm-, cm- und mm- 
Wellengebietes werden Höchstfrequenzen genannt. Dieses Frequenzgebiet weist 
gegenüber den niedrigeren Frequenzen so viele Eigenarten auf, daß sich hier eine 
ganz spezielle Technik der Bauelemente und Schaltungen herausgebildet hat. 
Zur Veranschaulichung dient die Übersicht in Bild 159. Sie zeigt, auf welche 
Weise in den verschiedenen Frequenzgebieten die wichtigsten Schaltelemente 
der Nachrichtentechnik, wie Blindwiderstände, Transformatoren, Resonanz- 
kreise und Leitungen, verwirklicht werden. 

In jedem Frequenzgebiet der Nachrichtentechnik werden Übertragungslei- 
tungen zur Fortleitung elektrischer Energien, Resonanzkreise zur Abstimmung 
oder Aussiebung von Frequenzen und Übertrager zur Anpassung benötigt. In 
der Niederfrequenz- und Mittelfrequenztechnik werden als Übertragungslei- 
tungen pupinisierte und nichtpupinisierte Kabel sowie Freileitungen verwendet, 
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Schwingkreise werden aus Spulen und Kondensatoren, das heißt konzentrierten 
Induktivitäten und Kapazitäten, hergestellt. Übertrager und Transformatoren 
bestehen aus magnetisch miteinander gekoppelten Spulen. Zur Erhöhung der 
Kopplung werden die Spulen auf Blechkerne geschoben. In der normalen Hoch- 
frequenztechnik, einschließlich der Kurz- (A> 10m) und Ultrakurzwellen | 
(A=1.-10 m) muß man schon, um auf längeren Leitungen die Dämpfungswerte 

genügend kleinzuhalten, zu Spezialkabeln greifen, wie zum Beispiel den konzen- wi 
trischen oder symmetrischen Breitbandkabeln. Die Schwingkreise werden nach si 
wie vor aus konzentrierten Induktivitäten und Kapazitäten aufgebaut. Ähn- I} 
liches gilt für die Transformationsglieder. Sie werden entweder als Massekern- 
oder Luftübertrager oder aber auch, wenn das zu übertragende Frequenzband 
schmal ist, als Schwingkreisübertrager ausgeführt. Im letzten Fall nutzt man, 
wie im Kapitel „Resonanzkreise“, Teil IL, gezeigt wurde, die Eigenschaft eines 
Parallelsch wingkreises aus, einen niederohmigen, mit Z oder C in Reihe liegenden 
Widerstand an den Eingangsklemmen mit einem hohen, vom L/C-Verhältnis ab- 
hängigen Wert erscheinen zu lassen. 


In der Höchstfrequenztechnik werden als Übertragungsleitungen im Gebiet der 
dm-Wellen symmetrische Paralleldrahtleitungen und Kabel oder unsymmetrische 
Koaxialkabel verwendet. Bei ganz kurzen Wellen (A < 10cm) treten an ihre 
Stelle Hohlleitungen. Das sind Hohlrohre ohne Innenleiter, in denen sich die 
Energie in Torm elektromagnetischer Wellen ausbreitet. Schwingkreise können 
in diesem Frequenzgebiet nicht mehr aus konzentrierten Induktivitäten her- 
gestellt werden. Bei einem Schwingkreis für 1m Wellenlänge schrumpft die 
Spule, selbst wenn der Kreis nur eine Kapazität von 10 pF hat, bereits auf eine 
einzige Windung von wenigen cm Länge zusammen. Bei noch kürzeren Wellen 
müßten Bruchteile einer Windung abgegriffen werden. Dabei weist eine ein- 
windige Spule den großen Nachteil auf, daß sie wie eine Rahmenantenne wirkt 
und einen Teil der Energie abstrahlt. Das bedeutet für den Schwingkreis eine er- 
hebliche Bedämpfung. An Stelle von Spulen und Kondensatoren werden im dm- 
und cm-Wellengebiet als Schwingkreisclemente kurze Leitungsstücke verwendet. 


Bekanntlich stellt eine r lange kurzgeschlossene Doppelleitung einen sehr 
hochohmigen Parallelschwingkreis und ein 4 langes offenes Leitungsstück 


einen sehr niederohmigen Reihenschwingkreis dar. Resonanzkreise aus Leitungs- 
stücken heißen Leitungsresonatoren oder Resonanzleitungen. Ein nicht abge- 
stimmtes Leitungsstück kann je nach dem Verhältnis seiner Länge zur Viertel- 
wellenlänge wie eine Kapazität oder Induktivität wirken. Auch die Transfor- 
mationsschaltungen werden im Gebiet der Höchstfrequenzen aus Leitungs- 
stücken aufgebaut. Es handelt sich hier im Grunde genommen um Schwingkreis- 
übertrager, nur daß man zum Aufbau des transformieronden Schwingkreises an 


Stelle von Spule und Kondensator ein 4 langes Leitungsstück verwondet. Es 
zeigt sich, daß jeder reelle Verbraucherwiderstand innerhalb eines bestimmten 
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Wellenbereiches durch Vorschalten einer — Leitung mit passendem Wellen- 


widerstand auf jeden gewünschten Widerstandswert transformiert werden kann. 
Transformatoren aus Leitungsstücken heißen Leitungstransformatoren. Ihre 
Arbeitsweise und Bemessung wird im Teil K. I. „Antennen“ behandelt. 


Ganz allgemein läßt sich folgendes feststellen: Zwischen der Bau- und Schalt- 
elementetechnik der normalen Hochfrequenzen und der Höchstfrequenzen be- 
steht ein ziemlich scharfer Trennstrich. Unterhalb 300 MHz werden für jede 
Schaltaufgabe besondere Schalt- und Bauelemente benutzt. Oberhalb 300 MHz 
werden praktisch alle Schaltelemente aus Leitungsstücken hergestellt. Je nach 
seiner Länge, seinem Wellenwiderstand und Abschluß arbeitet ein einfaches 
Leitungsstück entweder wie eine Leitung oder wie ein Schwingkreis oder wie ein 
Blindwiderstand oder wie ein Transformator. Ist es angepaßt abgeschlossen, 
wirkt es, unabhängig von seiner Länge, wie das, was es ist, wie eine Leitung. Ist es 
mit dem Widerstand Null (Kurzschluß) oder Unendlich (Leerlauf) abgeschlossen, 
wirkt es je nach seiner Länge wie eine Kapazität, eine Induktivität, ein Reihen- 
schwingkreis oder ein Parallelschwingkreis. Ist es mit einem beliebigen reellen 


I ‚ah A 
Widerstand abgeschlossen und gleichzeitig — lang, arbeitet es wie ein Trans- 
formator. % 


Die einfache, unabgeschirmte Doppelleitung weist Mängel auf. Sie strahlt in nicht 
unerheblichem Maße Energie ab. Diese Aufgabe soll die Antenne und nicht die 
Speiseleitung erfüllen. Für einen Schwingkreis bedeutet die Abstrahlung eine 
Bedämpfung und damit eine Minderung seiner Resonanzschärfe. Ein weiterer 
Mangel der einfachen Doppelleitung liegt in ihrer verhältnismäßig hohen Grund- 
dämpfung. Die Dämpfung ist bislang völlig vernachlässigt worden, um das We- 
sentliche besser hervortreten zu lassen. Das ist nicht mehr statthaft, wenn man 
Schaltelemente möglichst hoher Güte entwickeln will. Bei den höchsten Fre- 
quenzen drängen sich die Strombahnen wegen des Skineffektes immer mehr auf 
die äußersten Oberflächenschichten zusammen. Die Leitschichtdicke, also die 
Tiefe, bis zu der der Strom eindringt, ist beispielsweise bei 3000 MHz oder 
A= 10cm nur noch 4 - 10° mm. Selbst bei Anwendung versilberter Oberflächen 
bedingen so dünne Leitschichten, wenn man nicht sehr große Durchmesser wählt, 
sehr hohe Längswiderstände und damit große Dämpfungswerte. Die beiden 
Mängel der offenen Doppelleitung, Abstrahlung und Dämpfung, werden bei der 
konzentrischen Leitung in starkem Maße beseitigt. Der große Durchmesser des 
Außenleiters bedingt eine Vergrößerung der leitenden Rückleiterschicht und da- 
mit eine Verringerung der Dämpfung. Der Hauptvorteil der konzentrischen Lei- 
tung aber liegt darin, daß sie effektiv nichts abstrahlt. Die Hochfrequenz pfanzt 
sich nur in dem Raum zwischen der Oberfläche des Innenleiters und der inneren 
Oberfläche des Außenleiters fort. Sie dringt nur unwesentlich in den Außenleiter 
ein, keinesfalls aber bis an seine äußere Oberfläche durch. Aus diesen Gründen 
werden in der Höchstfrequenztechnik vorwiegend konxiale Leitungsstücke ver- 
wendet. 
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1. Resonanzleitungen (\ 


Da die Ausbreitungsbedingungen der elektroma- 
gnetischen Wellen in konzentrischen Leitungen 
die gleichen sind wie im Paralleldrahtsystem, 
zeigen sie auch die gleichen Resonanzeigenschaf- 
ten. So wirkt beispielsweise ein 2/4 langes, am 
Endo durch eine Kurzschlußscheibe abgeschlos- 
senes koaxiales Kabelstück ebenfalls wie ein hoch- 
ohmiger Schwingkreis. Bild 160 veranschaulicht Z 
seine Arbeitsweise. Man kann ihn sich nach Bild a 
und 5 aus einem Paralleldrahtsystem durch Rota- 
tion des einen Leiters um «den anderen Leiter als 
Aclıse entstanden denken. Bild ce zeigt die Strom- 
und Spannungsverteilung in dem Resonator. Am 
Eingang herrscht zwischen Innen- und Außenleiter 
eine große Spannung, die zum Ende hin auf den 
Wert O0 zusammenbricht. Statt ihrer fließt dort in 
der Kurzschlußplatte ein großer Strom. In Bild d 
ist die Stromverteilung schematisch durch einzelne 
Stromfäden dargestellt. Man erkennt, wie der Kon- 
vektionsstrom i zum Eingang hin abnimmt und 
statt dessen aus dem Innenleiter kapazitive Ver- e 
schiebungsströme :, hervorquellen, die ihren Weg Birnen 
zum Außenleiter nehmen. Sie bringen die Ge- HT 
schlossenheit des elektrischen Stromkreises zum (a Entstehung, 5 Ausführung, 
Ausdruck und rufen durch Aufladen der eingangs- ce Strom-Spannungsvertellung, 
seitigen Teilkapazitäten eine Viertelperiode später & Se BE 

die hohe Eingangsspannung hervor. Bild e zeigt BREI) 

die Ersatzschaltung des Leitungsstückes. Am Ein- 

gang ist die Kapazität wirksam, am Ende schaltet sich ihr die Induktivität der 
Kurzschlußbögen parallel. 


2} 


Außer dem Z -Resonator, der durch sein offenes Ende und die dadurch be- 

dingten nicht eindeutigen, sondern von der Umgebung abhängigen Randkapazi- 
i . A 

täten in seiner Resonanzfrequenz nicht genau definiert ist, gibt es noch den 2 


Resonator (Bild 161). Er ist beidseitig durch Kurzschlußscheiben abgeschlossen 
und dadurch völlig unabhängig vom Außenraum. Wird die eine Kurzschluß- 
scheibe, wie im Bild schematisch angedeutet, verschiebbar angeordnet, ist er auf 
verschiedene Frequenzen abstimmbar. 

Zu einer Verkürzung der Baulänge derartiger Leitungsresonatoren kommt man, 
wenn man die Resonatoren einseitig kurzgeschlossen hält und am anderen Endo 


ES 


ii 
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mit einer konzentrierten Kapazität C belastet. Kreise dieser Art heißen Topf- 


kreise. Bild 162 zeigt ihre Entstehung aus einem 7 "Resonator. Zunächst wird 


durch Ansetzen eines genügend langen Rohrstückes die Endkapazität definiert 
gemacht (a). Dann wird der Topf auf dem leer laufenden Ende durch eine Ab- 
schlußplatte, die man in die Nähe des Innenleiterendes bringt, abgeschlossen (b). 


Bild 161. A/2-Resonator mit Strom- —— | 
Spannungsvertellung (FETEITTErT ZU: 
2 c 
axz 
ANIRIIS 
Zen 
HR 


_— Se: 


Bild 163. Topfkreis mit erhöhter Kapazität Bild 162. Topfkreise (« Entstehung aus einem 
in symmetrischer Ausführung A/4-Resonator, 5 Topfkreis mit geringer End- 
kapazität, ce Topfkrels mit erhöhter Kapazität 
durch Endscheibe, d Topfkreis mit erhöhter 
Kapazität durch 
Topf- oder Zylinderkondensator) 


Dadurch wächst die Kapazität zwischen Innenleiter und Außenleiter an dieser 
Stelle über den Wert der verteilten Kapazität hinaus um einen gewissen Betrag 
‚an. Zwecks Abstimmung auf die gleiche Frequenz muß dafür die Baulänge a ver- 


kürzt werden. Denn a < 3 bedeutet, daß das linke Topfstück wie eine Induk- 


tivität wirkt, die mit der rechten Endkapazität einen auf die gleiche Frequenz 
‚abgestimmten Schwingkreis bildet. Zu einer weiteren Verkürzung der Baulänge 
kommt man, wenn man die Endkapazität durch Anbringen einer breiten End- 
‚scheibe vergrößert (c) oder das offene Leitungsende als Topf- oder Zylinderkapazi- 
tät ausbildet (d). Die Erhöhung der Kapazität macht nach der Formelw, = ı/ YEC 
eine Verkleinerung von L erforderlich, die sich durch Verkürzen des kurzge- 
schlossenen Leitungsteiles erreichen läßt. Bei symmetrischer Ausführung hat der 
Topfkreis mit erhöhter Kapazität im Prinzip ein Aussehen nach Bild 163. 
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a) Ankopplung 


Ein Leitungsresonator oder Topfkreis muß im praktischen Betrieb von einem 
Generator zum Schwingen angeregt werden. Das kann, wenn der Generator nicht, 
wie beispielsweise bei den Scheibentrioden-Sendern, mitten im Resonator liegt, 
dadurch geschehen, daß man ihn über eine Koaxialleitung an den Resonator 
ankoppelt. Die Kopplung kann induktiv, kapazitiv oder galvanisch erfolgen. Bei 
der induktiven Ankopplung wird eine kleine Drahtschleife verwendet, deren 
Flüche, wenn die Kopplung eng sein soll, senkrecht zu den magnetischen Feld- 
linien stehen muß. Sie wird vorzugsweise dort angeordnet, wo der Strom im Re- 
sonator und sein Magnetfeld maximal groß sind, also am kurzgeschlossenen 
Ende. Hier ist die Kopplung relativ sehr eng. Da die Koppelschleife eine kleinere 
Induktivität als der Topfkreis hat, findet eine transformatorische Übersetzung 
statt. Vergleiche dazu Bild 164 a und b. Die kapazitive Kopplung wird mit Hilfe 
eines Stiftes mit Endplatte, der in den Topfkreis ragt, vorgenommen (Bild 164c 
und d). Je nachdem wo der Stift eingebaut ist, ob im unteren induktiv wirkenden 
Topfteil oder oben in der Nähe der Endkapazität, ist die Koppelkapazität ge- 
wissermaßen entweder an eine Anzapfung oder an die volle Schwingkreisinduk- 
tivität angeschlossen. Dadurch läßt sich eine Anpassung oder Übersetzung der 
Widerstände vornehmen. Ähnliches gilt für die galvanische Kopplung, von der 
Bild 16&e -.. f einige Ausführungsformen zeigt. 


Bild 164. Verschiedene Arten der Ankopplung der Topfkreise 
mit den zugehörigen Ersntzschaltungen (s und 5 Induktive 
Kopplung, eund d kapazitiva Kopplung, 6 und /galvanlsche 
Kopplung, g galvanische Einkopplung und induktive 
Auskopplung) 
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2. Srmmetrierglieder 


Eine besondere Rolle spielen in der Koaxialleitertechnik die Symmetrierungs- 
oder besser Umsymmetrierungsschaltungen. Mit ihrer Hilfe können erdunsymme- 
trische Generatoren an symmetrische Verbraucher und umgekehrt erdsymme- 
trische Speisequellen an einseitig geerdete Verbraucher angeschlossen werden. 
Man denke beispielsweise an die Speisung eines symmetrisch arbeitenden Sende- 
dipols über ein koaxiales, also unsymmetrisches Kabel oder an eine symmetrische 
IErmpfangsantennenanlage und die Fortleitung der dort aufgenommenen Energie 
über ein Koaxialkabel. Die Symmetrierungsschaltungen sitzen zwischen Gene- 
rator und Verbraucher. Einige führen neben der Umsymmetrierung noch eine 


Widerstandstransformation durch, andere haben nur ein einfaches 1:1-Über- 
setzungsverhältnis. 


2 
a) Die —- -Umvregleitung 


Sie besteht nach Bild 165 aus einem Koaxialleiter mit dem Wellenwiderstand Z,, 
der sich am Verzweigungspunkt @ in zwei Konxialleiter mit je dem doppelten 
Wellenwiderstand 2 Z, aufgabelt. Der eine von ihnen ist um eine halbe Wellen- 
länge länger als der andere. Dadurch wird die Spannungswelle in der Umweg- 
leitung zusätzlich um 180° phasenverschoben, so daß sie, nachdem sie am Gabel- 
punkt noch im „Gleichtakt“ mit der anderen 
Spannungswelle war, am Ausgang in „Gegen- 
takt“ zu ihr kommt. Das bedeutet, daß die 
beiden Innenleiter am Ausgang in bezug auf 
den Außenmantel, das heißt gegen Erde, und 
damit auch in bezug auf die Symmetrielinie des 
Abschlußwiderstandes gegenphasige Spannun- 
gen führen. Die Spannung zwischen den beiden 
Innenleitern selbst wird dadurch am Ausgang 
doppelt so groß wie am Eingang. Gleichzeitig 
mit der Symmetrierung findet eine Widerstands- 
transformation statt. Hat der symmetrische 
Verbraucher einen Eingangswiderstand von 
4 Z,, schließt er die beiden Leiter, die gegenein- 
ander den Widerstand von 2-2 Z, haben, 
Bild 165. A/2-Umwegleitung reflexionsfrei ab. Dadurch bleibt ihr Eingangs- 
widerstand bei G@ mit je 22, erhalten. Da 

beide Leiter in bezug auf das Speisekabel 

parallelgeschaltet sind, also den resultierenden Widerstand Z; aufweisen, 
wird auch das Speisekabel exakt abgeschlossen. Im ganzen geschieht damit 
eine Transformation der Widerstände von 1Z, auf 42,. An den Leistungsver- 


hältnissen ändert sich dabei nichts, denn die Eingangsleistung von P, = U er- 
L 
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scheint auf der Ausgangsseite mit dem gleichen Wert P, = 4 
L 


) 
staltet man die > "Umwegleitung posaunenartig ausziehbar, so kann man die 


ganze Anordnung auf verschiedene Frequenzen abstimmen. 


b) Die Syınmetrierungsselleife 


Eine Symmetrierung ohne Transformation wird mit der in Bild 166 dargestellten 
Symmetrierungsschleife, auch EMI-Schleife oder Bazooka genannt, vorgenom- 
men. Sie besteht aus einer koaxialen Leitung Z,, deren Außenleiter zusammen 


Bild 166. Symmetrierungsschleife (EMI-Schleife) (z Ansicht, 5 Ersatzschaltung bei Speisung von der 
syınmetrischen Seite, ce Ersatzschaltung be! Speisung von der unsymmetrischen Seite) 


mit seiner Nachbildung N eine Schleife bildet. Die Nachbildung ist auf ihrem 
einen Ende mit demInnenleiter des Koaxialkabels verbunden. Gleichzeitig ist hier 
auch der symmetrische Belastungswiderstand angeschlossen. Je nach der Ener- 
giefußrichtung ist er ein Verbraucher- oder Generatorwiderstand. Handelt es 
sich beispielsweise um einen -Empfangsdipol, so bildet der symmetrische Ab- 
schluß den Generatorteil. Er hat zwei Verbraucher zu speisen: Einmal arbeitet 
er auf den Eingang der koaxialen Hauptleitung; diese hat einen Widerstand von 
der Größe ihres Wellenwiderstandes, wenn sie an ihrem anderen Ennde reflexions- 
frei abgeschlossen ist. Zum anderen schickt er einen Strom über die Schleife, das 
heißt über den Außenmantel des Kabels Z, und die Nachbildung N. Wegen der 
Symmetrie der Anordnung nimmt dabei der gegenüberliegende Punkt C das 
gleiche mittlere Potential, wie es die Speiseseite hat, an. Ist die Speiseseite erd- 
symmetrisch, und das ist hier ja angenommen, führt der Punkt C, ohne direkt 
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geerdet zu sein, Erdpotential. Ein Anschluß des nach unten abführenden Z-- 
Kabels bei C stört dann in keiner Weise die Stromverteilung auf der Schleife und 
damit die Symmetrie der Anordnung. Insbesondere führt der weggehende Außen- 
mantel von hier aus, da er keine Spannung gegen Erde hat, auch keinen Strom. 
Jeder „Mantelstrom“ würde, da er nicht über den vorgesehenen Verbraucher 
fließt, einen unnötigen Verluststrom darstellen. Die Größe des über die Schleife 
fließenden Stromes hängt von ihrem .Eingangswiderstand ab. Je nach der Lünge 
2 


der Schleife im Vergleich zu = ist der Schleifenwiderstand entweder induktiv 
oder kapazitiv. Bei genauer Abstimmung auf . nimmt er den hohen Wert der 


Parallelresonanz an und stellt dann keine wesentliche Belastung für die Speise- 
quelle dar. Vergleiche dazu die Ersatzschaltung in Bild 1665. Durch einen ver- 
stellbaren Kurzschlußbügel kann, ohne an der Symmetrie bei C etwas zu ver- 
ändern, der Resonanzpunkt genau eingestellt werden. 


Ist die Koaxialleitung Z, die speisende Stelle und die Außenschaltung die sym- 
metrische Belastung, so hat die Speisequelle einmal die Belastung und zum an- 


deren die Schleife zu speisen. Wird diese in Resonanz betrieben, ist sie sehr 


hochohmig und verbraucht keine wesentliche Energie. Ist der Eingangswider- 
stand der symmetrischen Last reell und gleich dem Wellenwiderstand der 
Koaxialleitung, findet ein reflexionsfreier Energieübergang auf den Verbraucher 
statt. Vergleiche dazu die Ersatzschaltung in Bild 766c. 


Bild 167. Symmetrierungsschleifen in anderer Ausführungsform 


Bild 167 gibt die Ansichten von zwei anderen Ausführungsformen der gleichen 
Symmetrierungsschleife wieder. Das rechte Bild zeigt eine Ausführung für Dezi- 
meterwellen, bei der die Symmetriervorrichtung im Inneren eines Abschirm- 
gehäuses angeordnet ist. 
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2 
c) Der A -Sperrtopf (Lindenblad-Topf) 
Er stellt eine interessante Anwendung des F-Resonators dar. Er dient ebenfalls 


dazu, ein unsymmetrisches Koaxialsystem an eine symmetrische Anordnung 
(Dipol oder symmetrisches, abgeschirmtes Kabel) anzuschließen. Sein Aufbau 
und Ersatzschaltbild sind aus Bild 168 zu ersehen. Würde man den oberen Dipol- 
stab nach Bild a an den Außenleiter anschließen, ohne diesen mit dem Sperrtopf 


Bild 168. A/4-Sperrtopf (a falscher Anschluß eines symme- 
trischen Dipols an eine unsymmetrischo Koaxialleitung, 
b Ersatzschaltung dazu, c Isolierung des Außenleiters im 
Punkt A durch A/4-Sperrtopf, d Ersatzschaltung dazu) 


zu umgeben, so wäre weder beim Senden noch beim Empfangen eine symme- 
trische Erregung des Dipols möglich, da der Außenmantel einen anderen Wider- 
stand als der Innenleiter gegen Erde oder die Symmetrielinie hat. Es kommt 
darauf an, dem Außenmantel an der Stelle A hochfrequenzmäßig gegen Erde 
einen hohen Widerstand zu erteilen, damit, wenn beispielsweise der Dipol der 
apeisende Teilist, die obere, halbe Generatorspannung U/2 weder kurzgeschlossen 
wird (Bild b) noch auf einen anderen Widerstand arbeitet wie die untere Teilspan- 
nung U/2. Das Hochlegen des Punktes A geschieht durch Anbringen eines Sperr- 


: a 2 3 
topfes um den Außenleiter (Bild c). Hat der Sperrtopf eine Länge von z 50 ist 


sein Eingangswiderstand unendlich. Das bedeutet, daß der Außenleiter an der 
Stelle A gegenüber der äußeren Kante des Sperrtopfes und damit gegenüber 
dem schraffiert ausgelegten Außenraum hochfrequenzmäßig den Widerstand 
Unendlich besitzt. Vergleiche dazu das Ersatzschaltbild d. Von A aus können 
in diesem Fall keine Ströme zur äußeren Oberfläche des Außenmantels des Sperr- 
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topfes abfließen. Die hochfrequente „Isolierung“ des Punktes A verhindert so 
die Ausbildung von Mantelwellen. 

Die Symmetrie des Überganges vom unsymmetrischen auf das symmetrische 
System und umgekehrt wird verbessert, wenn man den Sperrtopf, wiein Bild 169 
dargestellt, doppelt ausführt. In diesem Fall ist auch der Innenleiter mit der 
Außenhaut des Außenmantels gekoppelt, und zwar über den hohen Resonanz- 
widerstand des rechten Sperrtopfes. Da die beiden Stirnflächen der Innenteile 
des Sperrtopfes eine konzentrierte Kapazität C gegeneinander aufweisen, müssen 


Bild 169. Symmetriertöpfe in Topfkreisausführung (a mit symmetrischer Doppolleltung, 
5 mit symmetrischem Dipol und Ersatzschaltung) 


die Sperrtöpfe selbst entsprechend verkürzt sein. Sie bilden dann zwei Induktivi- 
täten, die in Reihe geschaltet sind und zusammen mit C einen hochohmigen Re- 
sonanzkreis ergeben. Die Symmetrieverhältnisse sind hier die gleichen wie bei 
der EMI-Schleife. Der Sperrtopf ist im Grunde genommen wie sie aufgebaut: 
Das symmetrische Leitungssystem ist einmal an das unsymmetrische Koaxial- 
system und zum anderen an eine Schleife angeschlossen, die aus den beiden In- 
duktivitätstöpfen besteht und durch C' abgestimmt ist. Die Mitte M zwischen 
den beiden Induktivitätstöpfen bildet den Symmetriepunkt (Punkt O’in Bild 166), 
der auf Erdpotential liegt. Hier ist sowohl der Abschirmmantel der symmetri- 
schen Doppelleitung als auch letztlich der Außenmantel des abgehenden Konxial- 
kabels angeschlossen. 


3. Filter in Koaxialleitertechnik 


Filter sind Siebschaltungen, die die Aufgabe haben, aus einem größeren Frequenz- 
gemisch einen bestimmten Bereich herauszusieben. Je nachdem, ob das aus- 
gesiebte Frequenzband unterdrückt oder durchgelassen werden soll, unterschei- 
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det man Sperrfilter von Durchgangsfiltern, Sie können entweder als Bandfilter 
aus zwei lose miteinander gekoppelten Schwingkreisen hergestellt werden oder 
aus einer Kettenschaltung von Vierpolen bestehen. Die einzelnen Vierpolglieder 
haben die Gestalt eines T- oder z-Gliedes und sind je nach ihrer Aufgabe aus 
Blindwiderständen oder Resonanzkreisen aufgebaut. 


In Bild 170a ist die Schaltung eines 
dreigliedrigen, unversteilerten Durch- 
gangsfilters mit kapazitiver Kopplung 
angegeben. Soll so ein Filter beispiels- 
weise im 1l-m-Bereich als Teil einer 
Antennenweiche für Sende- und Emp- 
fangsbetrieb benutzt werden, müssen die 
Schwingkreise mit Rücksicht auf geringe 
Durchlaßdämpfungen statt aus konzen- 
trierten Blindwiderständen aus Leitungs- 
stücken hoher Gütezahl hergestellt wer- 
den. Bild b zeigt das Schema des Filters 
in der Koaxialtechnik. Für die Schwing- 
kreise sind Topfkreise nach Art des 
Bildes 164 c mit festen Zylinderkapazi- 
täten verwendet. Mit Hilfe von gemein- 
sam angetriebenen Kurzschlußschiebern 
werden die Induktivitäten der Schwing- 
kreise verändert, wenn die Filter ab- 
gestimmt werden sollen. Die kapazitive 
Kopplung der einzelnen Kreise geschieht 
durch Stifte, die in das Innere des Topfes 
ragen und kleine Iindscheiben tragen. 


c 


4 C Ck Cı 


9 nn) 


Bild 170. Dreigliedriges, unversteilertes 
Durchgangsfiter in Koaxialtechnik 
(a Schaltung, d Ausführung) 


Bild 171. Kapazitiv gekoppelte zweikrelsige Bandüillterin Konxinlleitertechnik mitihren Ersatzschalt- 
bildern (a galvanische Ein- und Auskopplung der Energie, 5 induktive Ein- und Auskopplung, 
Topfkreise ineinandergeschachtelt) 
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Bild 171 zeigt zwei einfache Bandfilter in Koaxialleitertechnik und ihre Ersatz- 
schaltungen. In beiden Fällen ist die kapazitive Kopplung angewendet. Während 
das linke Bandfilter galvanisch an den Erreger- und Verbraucherkreis ange- 
schlossen ist, findet die Ein- und Auskopplung der Energie bei der rechten Aus- 
führung induktiv statt. Aus konstruktiven, baulichen Gründen sind im letzten 
Fall die beiden Topfkreise ineinandergeschachtelt. Der innere Zylindermantel 
des Primärkreises ist zugleich der äußere Zylindermantel des Sekundärkreises. 


IV. Hoblleitungen und Hohlraumresonatoren 


Die bisher besprochenen Übertragungsleitungen und Resonanzleitungen besaßen 
in ihrem Innern bei der symmetrischen Ausführung zwei und bei der unsymme- 
trischen Ausführung einen Leiter. Die elektrische Energie pflanzte sich in ihnen 
als elektromagnetische Welle vorwiegend in den Zwischenräumen (zwischen den 
Leitern) fort. Bestand das Medium aus Luft, geschah die Ausbreitung mit Licht- 
geschwindigkeit. War der Zwischenraum mit einem Dielektrikum oder einem 
Luft-Dielektrikumgemisch ausgefüllt, blieb die Fortpflanzungsgeschwindigkeit 


nach der Formel v = us, unter der Lichtgeschwindigkeit. Als Folge davon ver- 
kürzte sich die Wellenlänge vom Wert , = v,/f auf den Wert A = v/f. Die Leiter 
in den Kabelleitungen dienten lediglich zur Führung der Energie. 

Bei reinen fortschreitenden Wellen sind Leitungsstrom und -spannung an jeder 
Stelle der Leitung miteinander in Phase. Bild 172 stellt im oberen Teile noch 
einmal die Strom- und Spannungsverteilung in einem bestimmten Zeitmoment 
längs eines Teiles der Leitung dar. Darunter ist schematisiert in 5 für eine koaxiale 
und in d für eine zweiadrige Leitung das zugehörige Stromfadenbild gezeichnet. 
An den Stellen, wo in dem betrachteten Zeitmoment gerade große Leiterströme 
fließen, ist die Stromfadendichte groß. Nach beiden Seiten hin nimmt sie nach 
einer cos-Funktion auf 0 ab. In Entfernungen von }/2 wechseln die Ströme ihr 
Vorzeichen. Im Außenleiter fließen sie jeweils entgegengesetzt wie in den Innen- 
leitern. Die Längsströme ? in den metallischen Leitern sind Konvektionsströme. 
Sie schließen sich radial über die Verschiebungsströme ;, zu geschlossenen Strom- 
kreisen. Es passiert hier das gleiche wie in einem gewöhnlichen Kondensator. 
Wird an ihn eine Wechselspannung gelegt, fließt nicht nur in den Zuleitungen ein 
Lade- oder Entladestrom, sondern im gleichen Rhythmus und gleicher Stärke 
durch das Dielektrikum als Fortsetzung des Leiterstromes ein Verschiebestrom. 
Ist das Medium zwischen den Platten ein festes Dielektrikum, stellen gewisser- 
maßen die Bewegungen der sich um- und ausrichtenden Ladungen der Molekül- 
dipole den Verschiebestrom dar. Sind die Zwischenräume nicht mit fester Ma- 
terie, sondern mit Luft ausgefüllt, oder herrscht absolutes Vakuum, so ist nach 
Alazwell auch in diesen Fällen, obgleich schlecht vorstellbar, die Existenz eines 
Verschiebestromes anzunehmen. Es gibt nur geschlossene Stromkreise; hört ein 
Leitungsstrom auf, so beginnt ein Verschiebestrom zu fließen. 
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Bild 172. Konxlales und symmetrlsches Knbol mit fortschreitenden Wellen 
(a Strom-Spannungsverteilung, bundd Stromlinienverlauf, ce unde Feldlinienverlauf) 
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Ebenso wie sich ein Leitungsstrom mit einom Magnetfeld umgibt, umgibt sich 
auch der Verschiebestrom mit einem Magnetfeld. Die Verschiebeströme haben, 
wie die Lade- und Entladeströme eines Kondensators, der Spannung gegenüber 
eine Phasenverschiebung von 90° oder einer Viertelperiode. Das gilt auch für die 
Verschiebeströme in den Kabelleitungen. Daraus folgt, daß an den Stellen, an 
denen Spannung und Leitungsstrom ihren Höchstwert haben, die Verschiebe- 
ströme gerade O0 sein müssen. Denn da fortschreitende Wellen sich in der Zeit 
einer Viertelperiode um eine Viertelwellenlänge ausbreiten, müssen die Ver- 
schiebeströme örtlich gerade dort sein, wo die Spannungswelle eine Viertel- 
periode später sein wird. Auf die Weise lassen sich, wie die Bilder 5 und d 
endeuten, Leiter- und Verschiebeströme sinnvoll zu geschlossenen Stromkreisen 
verbinden. 

Ströme und Spannungen sind mit magnetischen beziehungsweise elektrischen 
Feldern verknüpft. Nach dem Feldlinienbild c umschließen die magnetischen 
Feldlinien im Fall der koaxialen Kabelausführung kreisförmig die Stromfäden 
des Innenleiters. Im Fall der Doppelleitung liegen die 9-Linien nach wie vor in 
Ebenen, die senkrecht zu den Leiterachsen stehen. Sie sind jedoch nicht mehr 
kreisförmig (Schnittbild e). Die Dichte des magnetischen Feldes ist dort am 
größten, wo der stärkste Strom fließt. An den gleichen Stellen hat auch das elek- 
trische Feld €, seinen Maximalwert. Es verläuft im Fall des koaxialen Kabels 
radial (Schnittbild c). Im Fall der Doppelleitung gehen die Feldlinien zum Teil 
direkt von dem einen Leiter zum anderen hinüber, zum Teil nehmen sie ihren 
Weg aber auch über die Wandung (Schnittbild e). Man beachte, daß weder das 
magnetische noch das elektrische Feld - wenn man von den Verlusten absieht - 
in axialer Richtung eine Komponente besitzt. 

Nach diesen Darlegungen ist es jetzt ohne Schwierigkeit möglich, von den bis- 
herigen Leitungssystemen zu den Hohlleitern überzugehen: Man bat sich einfach 
nur den Nittelleiter fortzudenken und den Leitungsstrom, der dort bislang floß, 
durch einen Verschiebestrom ersetzt zu denken, um sofort das in einem Hohl- 
leiter sich ausbildende elektrische Feldlinienbild vor sich zu haben. Es ist tat- 
sächlich so, daß von einer bestimmten Frequenz ab der Mittelleiter der konzen- 
trischen oder die beiden Leiter der symmetrischen Ausführung fortgelassen wer- 
den können und die Energie sich trotzdem in dem nunmehr völlig hohlen Rohr 
weiter fortpflanzt. Die Trequenz muß so hoch sein, daß ihre Wellenlänge in die 
Größenordnung der radialen Rohrabmessungen kommt. Übertragungsleitungen 
ohne Innenleiter heißen Hohlleitungen oder Wellenleiter und die ihnen zugeord- 
neten Schwingkreise Hohlraumresonatoren. 

In Bild 173 sind die der koaxialen und symmetrischen Doppelleitung entspre- 
chenden Hohlleitungen mit ihren elektrischen und magnetischen Feldern dar- 
gestellt. Im linken Teil sieht man jeweils ein Stück einer gewöhnlichen Leitung 
mit dem Innenleiter als Anreger der Hohlleiterwelle. Dort, wo der Mittelleiter 
plötzlich aufhört, übernimmt ein axial verlaufender Verschiebestrom die Funk- 
tionen des ehemaligen Leiterstromes. Die Stromlinien - in Bild a gestrichelt 
gezeichnet — bilden auch hier geschlossene Kurven. Konvektionsströme treten 
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nur noch an der Innen- 
wand des Hohlleiters auf, 
die übrigen Wege werden von 
Verschiebeströmen durch- 
flossen. Die magnetischen 
Feldlinien verlaufen weiter- 
hin in Ebenen senkrecht zur 
Hohlleiterachse. Sie haben 
wegen der räumlichen und 
zeitlichen Gleichphasigkeit 
von Spannung und Strom 
bezichungsweise elektri- 
schem und magnetischem 
Feld ihre größte Dichte dort, 
wo die elektrischen Feld- 
linien am dichtesten ver- 
laufen. Die elektrischen Feld- 
linien und die Stromfäden — 
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Richtung eine elektrische 
Feldkomponente €, haben. 
Das war bei den Kabeln mit 
Innenleitern nicht der Fall, 
jedenfalls nicht, solange der 
Innenleiter ideal leitend an- 
genommen wurde. 

Die in Bild a dargestellte 
Hohlleiterwelle heißt, weil 
sie in axialer Richtung ein 
elektrisches, aber kein ma- 
gnetisches Feld aufweist, eine 
E,-Wellee Man nennt sie 
auch TM-Welle, das heißt „transversal magnetische“ Welle, um anzudeuten, daß 
bei diesem Wellentyp das magnetische Feld nur transversal, das heißt senkrecht 
zur Fortpflanzungsrichtung, ausgerichtet ist. Die in 5 skizzierte Welle ist eine Z,- 
Welle. Sie besitzt, gewissermaßen als Fortsetzung der beiden Innenleiter, zwei 
virtuelle, von Versohiebeströmen durchflossene Leiter. Während bei der #,-Welle 
dor Mantelstrom nur in einer Richtung durch eine Querschnittsfläche fließt, 
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Bild 173. Hohllelter (a Anregung und Teldlinienverlauf von Z,-Wellen, 5 Anregung und Feldlinlenverlauf von E,-Wellen) 
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haben die Mantelströme der Z,-Welle, wenn man einen beliebigen Querschnitt 
herausgreift, in der einen Mantelhälfte die entgegengesetzte Richtung wie in der 
anderen Hälfte. Vergleiche dazu die Schnittzeichnung d von Bild 172, die hier 
sinngemäß zu übernehmen ist. 

Außer E-\Wellen können in Hohlleitern auch Z-Wellen, das heißt elektromagne- 
tische Wellen, die in der Achsenrichtung eine magnetische Feldkomponente be- 
sitzen, erregt werden. Von ihnen kommt der H,-Welle eine besondere Bedeutung 
zu. Ihre Dämpfung nimmt im Gegensatz zu den übrigen Wellen mit steigender 
Frequenz stetig ab. Sie gestattet daher eine fast dämpfungsfreie Übertragung 
gerade der kürzesten Wellen. Doch sind Anregung und Aufrechterhaltung dieses 
Wellentyps recht schwierig. Sie wird beispielsweise bei der Anregung von Schlitz- 
antennen benutzt. 

Statt in Hohlleitern mit rundem Querschnitt können die elektromagnetischen 
Wellen auch in Hohlleitern mit rechteckigem Querschnitt erregt und fort- 
geleitet werden. 

Hohlleitungen, die mit ihrem Wellenwiderstand abgeschlossen sind, führen nur 
fortschreitende Wellen. Im Gegensatz dazu bilden sich in Hohlleitungen, die fehl- 
abgeschlossen, also zum Beispiel kurzgeschlossen sind, stehende Wellen aus. Bei 
mechanischer Abstimmung der Länge eines solchen kurzgeschlossenen Hohlleiters 
auf die elektrische Wellenlänge können in ihm große Resonanzspannungen und 
-ströme angeregt werden. Derartige, äußerst verlustarme Schwingkreise nennt 
man Hobhlraumresonatoren. Bild 174 veranschaulicht ihre Entstehung aus einer 
A/4 langen kurzgeschlossenen Paralleldrahtleitung. Läßt man die A/4-Leitung um 
die Hochachse «-@ rotieren, entsteht ein geschlossener Hohlzylinder, dessen 
Durchmesser gleich einer halben Wellenlänge ist. An der Strom- und Spannungs- 
verteilung ändert sich bei der Rotation nichts. Da die kurzgeschlossene A/4 lange 
Lecherleitung an ihrem Eingang stets einen Spannungsbauch hat, herrscht in der 
Mitte der Dose die jeweils größte Spannung. Sie nimmt allseitig zum Rande hin, 
der Kurzschlußstelle der Dose, auf den Wert 0 ab (k < A/4 vorausgesetzt). Der 
Verteilung der Spannung entspricht die Verteilung der elektrischen Feldstärke €. 
Auch sie ist in der Mitte groß und am Rande 0. Die Bilder a und c deuten das für 
einen Zeitmoment ti, an, in dem die Spannung in der Dosenmitte gerade ihren 
zeitlichen Höchstwert hat und der Strom überall 0 ist. Von der Stelle höchster 
Spannung aus beginnt anschließend radial nach außen hin ein Strom abzufließen. 
Er dient dem Ausgleich der positiven Ladungen des Deckels mit der negativen 
des Bodenbleches. Er erreicht seinen Höchstwert nach einer Viertelperiode zur 
Zeit t, + T/4, wenn das elektrische Feld auf 0 abgebaut ist. Der Strom fließt im 
Deckel von der Mitte nach außen. Im Kurzschlußbügel steigt er nach unten, um 
im Boden wieder zur Mitte hinzufließen (Bild d). Entsprechend der Stromver- 
teilung auf der Doppelleitung hat er seinen jeweils größten Wert am Rand der 
Dose. Wo der Strom zur Mitte hin kleiner und kleiner wird, treten als Ersatz für 
ihn in zunehmendem Maße Verschiebungsströme zwischen Boden und Deckel 
auf. Sie bauen in der Mitte eine Viertelperiode später ein starkes elektrisches 
Feld auf, aber von entgegengesetzter Richtung wie vorher. Es spielen sich hier die 
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gleichen Vorgänge wie in einem gewöhnlichen Schwingkreis ab, nur daß die Ka- 
pazitäten und Induktivitäten an sich fein verteilt angeordnet sind, aber an den 
einzelnen Stellen verschieden stark wirksam werden. Wie die Bilder eund f zeigen, 
wirken sich die induktiven Blindwiderstände vorwiegend am Rande, wo die 
starken Ströme fließen, aus. Die kapazitiven Widerstände machen sich haupt- 
sächlich in der Mitte, im Bereich der großen Spannungen, bemerkbar. Auf die 
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Bild 174. Entstehung und Arbeitsweise oines Hohlraumresonatora 


Weise entsteht zwanglos das Bild eines Parallelresonanzkreises (Bild f). Die Rand- 
induktivitäten schalten sich alle parallel, verkleinern dabei ihren resultierenden 
Wert sehr weit und führen so zu äußerst hohen Resonanzfrequenzen. Bild e 
deutet links an, wie man den Hohlraumresonator induktiv über eine Koaxial- 
leitung mit Schleife zum Schwingen anregen kann. Rechts findet, ebenfalls auf 
induktivem Wege, die Auskopplung der Energie statt. 
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V. Die Pegel-Rechnung 
1. Der Pegel 


Im vorliegenden Abschnitt soll besprochen werden, auf welche Weise man in der 
Fernsprechtechnik die Strom-, Spannungs- und Leistungsverhältnisse längs einer 
längeren Fernsprechverbindung darstellt. Die Fernleitung möge neben einzelnen 
Leitungsabschnitten und Verstärkern noch andere Schaltglieder wie Siebschal- 
tungen, Entzerrer, Anpassungsübertrager, Dämpfungsglieder und ähnliches ent- 
halten. In Bild 175 ist eine vereinfachte Fernverbindung wiedergegeben. An 
die einzelnen Abschnittesind die für den Spannungsverlauf maßgebenden Größen, 
wie Eingangsspannung, Dämpfung und Verstärkungsfaktor, geschrieben. 


künstliche 
Verlängerungs- 
Entzerrer leitung 
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Bild 176. Pegeldiagramm einer Fernaprechverbindung 


Unter dem Aufbauschema sieht man den Spannungsverlauf auf dreierlei Weise 
dargestellt: Im Diagramm a sind die absoluten Spannungswerte aufgetragen. 
Man erkennt den exponentiellen Verlauf längs der Leitungen und die als stetige 
Anhebung dargestellte Verstärkung in den Verstärkern. In den Zusatzschaltungen 
tritt wegen unvermeidlicher Verluste stets eine geringe Dämpfung auf. Zur ge- 
nauen Verfolgung sind an die Knickpunkte des Kurvenzuges die vorhandenen 
Spannungswerte geschrieben. Zweierlei ist an dieser Darstellungsart unschön: 
Erstens ist das Zeichnen der e-Funktionen umständlich, und zweitens sind die 
kleinen Spannungswerte zwischen 10 und 100 mV schlecht ablesbar. Neben Span- 
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nungen von etwa 1 V kommen aber gerade diese kleinen Werte ständig in der 
Leitungstechnik vor. 

Die genannten Nachteile lassen sich vermeiden, wenn man die Spannungen nicht 
absolut, sondern logarithmisch aufträgt. Die logarithmische Einteilung wird 
überall dort angewendet, wo große Variationsbereiche einer Größe darzustellen 
sind. Man denke beispielsweise an die Darstellung von Frequenzgängen mit 
Frequenzen von 10 --- 20000 Hz oder 100 Hz --- 1000 MHz oder an die Druck- 
schwankungen in der Akustik, die sich ebenfalls über viele Dekaden erstrecken. 
In der Fernsprechtechnik geht man bei der Anwendung der logarithmischen 
Darstellungsweise nicht von den absoluten Werten der darzustellenden Größen 
aus, sondern bildet Relativzahlen, indem man die Größen erst auf bestimmte 
Werte der gleichen Größe bezieht. Man erhält auf die Weise dimensionslose Ver- 
hältniszahlen, die sich ohne weiteres logarithmieren lassen. Die in der Leitungs- 
und Vierpoltheorie auftauchenden e-Funktionen haben es nahegelegt, beim Loga- 
rithmieren die natürlichen Logarithmen zu benutzen. Es gibt nun zwei Möglich- 
keiten der Bezugnahme: Entweder bezieht man die an beliebiger Stelle x vor- 
handenen Werte von Spannung, Strom und Leistung auf die Bingangswerte U,, 
I, und ?, oder auf bestimnte feste, vom zufälligen Leitungssystem unabhängige 
Normalwerte U,, I, und ?,. 


a) Der relative Pegel 


Die auf den Eingang bezogenen logarithmischen Verhältniszahlen heißen rela- 
tive Pegel. Man kennzeichnet sie durch ein kleines p mit dem Index r. Der Name 
Pegel ist den zum Beispiel bei Flußläufen und Stauänlagen üblichen Wasserstands- 
anzeigern entlehnt. Der relative Pegel ist folgendermaßen definiert: 


U, 
Relativer Spannungspegel = In nr N 
1 


I 
Relativer Strompegel p,=ın I N (273) 
1 
Relativer Leistungspegel p,= ln x = In \# N 
a 7 P, 


Bild 175 b zeigt den Verlauf des nach dieser Definition berechneten Spannungs- 
pegels. Der relative Pegel muß an der Stelle 1 mit Null beginnen, da für den Ein- 


gang stets p,, = In u =In1 = 0 ist. An den Stellen, wo U, < U, ist, ist der 
1 
relative Pegel negativ, da der Logarithmus einer Zahl zwischen 0 und 1 negativ 


ist. Für U, > U, ist 7,, positiv. Während die absolute Spannung längs einer Lei- 
tung nach einer e-Funktion abnimmt, füllt die Pegelkurve streng linear ab. Dies 
folgt daraus, daß längs einer Leitung, die exakt mit ihrem Wellenwiderstand ab- 


20° 


u 
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geschlossen ist und auf der deshalb keine Reflexionen stattfinden, das einfache 
Gleichungssystem Gl. (1652) 


U,-= uf we 
I, =lI,6"* 
P,=U,L,= RER ezez =P, e?.2 


gilt. Nach Umformung auf 


U, _ -ar 
Ur 
Iz -az 
Trends 
zZ e?.z 
1 
<rhält man beim Logarithmieren 
U, 
I > —ar 
Ir 
te —a7 
738 1 Ps 
— 2ax oder 3 nn 


Auf der linken Seite stehen die relativen Pegel, so daß man schreiben kann 
P,= 8% 
p,=—ız | (274) 


p, = —-02 


Man erkennt, daß die Pegel streng proportional zu x abfallen, das heißt zur Ent- 
fernung von der Eingangsstelle, mit dem Steigungsmaß —a. Das Gleichungs- 
system Gl. (274) ist in mehrfacher Hinsicht wichtig. Es besagt einmal, daß, wenn 
man die Pegel nach Gl. (273) definiert, wenn man vor allem beim Leistungspegel 
den Faktor 1/2 einführt, die Pegelwerte von Spannung, Strom und Leistung auf 
reflexionafrei abgeschlossenen Leitungen - fortan sollen nur solche betrachtet 
werden - einander alle gleich sind. Zum anderen entnimmt man ihm, daß die rela- 
tiven Pegel einer Leitung zahlenmäßig gleich der bis zu der betreffenden Stelle 
angewachsenen Dämpfunga = a zsind. Da die Dämpfung a in N gemessen wird, 
werden die Pegel ebenfalls in N angegeben. Die Neper-Angabe ist keine Dimen- 
sionsangabe. Die Pegel als Verhältniszahlen sind ebenso wie die Dämpfung di- 
mensionslos. Die N-Bezeichnung dient lediglich als Hinweis, daß es sich um Yer- 
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hältniszahlen im natürlichen Logarithmensystem handelt. Wie später gezeigt 
wird, gilt für Verhältniszahlen im Briggsschen Logarithmensystem die Bezeich- 
nung Bel (B) und Dezibel (dB). 


b) Der absolute Pegel 


Beim absoluten Pegel werden Spannungen, Ströme und Leistungen auf be- 
stimmte Normalwerte U,, /, und P, bezogen. Die Bezugswerte sind völlig un- 
abhängig von dem gerade vorliegenden Leitungssystem. Durch zwischenstaat- 
liche Regelung ist festgelegt worden, daß die Normalwerte durch diejenigen 
Werte repräsentiert werden sollen, die sich an dan Klemmen eines Generators 
mit dem Innenwiderstand 600 2 einstellen, wenn dieser an einen gleichgroßen 
Außenwiderstand eine Leistung von P, = 1 mW abgibt. In diesem Fall liegt am 
Verbraucher die Klemmenspannung 


U, =YP,R, = V0,001W- 6000 = 0,775 V 


mit einem Strom von 
U, 0,775 V 


L=7 700 


Die Generator-EMK oder Leerlaufspannung hat den Wert 2D, = 1,55 V. De- 
finitionsgemäß gilt 


I 
= 
« 


Absoluter Spannungspegel P; 


Absoluter Strompegel =In— 
2 3 I, (275) 


E 1, Px -, 1/Px 
Absoluter Leistungspegel p=—-inun—=In } 7 
mit U,= 0,775V, MW=129mA, P,=1mW, R,= 6000 


Treten an einer Stelle einer Verbindung zum Beispiel die Normalwerte 0,775 V, 
1,29 mA und 1 mW auf, so sind an dieser Stelle die absoluten Pegel alle „Null“, 


weil In De = m =In1i = 0 ist. Ist die Spannung irgendwo, zum Beispiel 


U 
0 () ı1V 
am Leitungsanfang, U, =1 V, herrscht hier der abanlute Pegel p,= In 


0,775 V 
= 1n 1,29 = + 0,25 N. Eine Spannung unter 0,775 V, zum Beispiel die Span- 

R 0,47 V 
nung U, — 0,47 V, liefert; einen negativen Pegel, nämlich 2, = sy 
= TE Ben Ton 

0,47 V 


2ER 


1 m TER Rn + 
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ec) Zusammenhang zwischen absoluten und relativen Pegeln 


In Bild 175c ist der absolute Spannungspegel längs der ganzen Verbindung auf- 
getragen. Er verläuft genau parallel zum relativen Pegel. Das ınuß so sein, denn 
formt man die Definitionsgleichung für den relativen Pegel etwas um, erhält man 


T r r r 
2, |, nl -n(ZE ul zn U, _ nm UL 


U, TED: U U DU; au 
oder 

Pe,|x Pe. Ps, | Absoluter und (276) 
beziehungsweise p, = Ps,|x +P, | relativer Pegel 


Der absolute Pegel an der Stelle x ist gleich dem relativen Pegel an der gleichen 
Stelle plus dem absoluten Pegel an der Stelle 7. 


d) Zusammenhang zwischen Spannungs- und Leistungspegel 


Bedenkt man, daß P = U?/Z ist, folgt aus der Definition p = Rn In 


P, 
1 FR 6000 U 1, 6000 
ij er: N pe ER 
PB DER, ser)tzi Z ee 


oder allgemein 


1 600 02 Absoluter Leistungs- 


2 ns u Z und Spannungspegel aim 


Der absolute Leistungspegel ist nur in Systemen, in denen die Wellen- und Ab- 
schlußwiderstände betragsmäßig den Wert 600Q haben, gleich dem Spannungs- 
pegel. In allen anderen Systemen kann nicht ohne weiteres vom Spannungspegel 
auf den Leistungspegel und die Leistung geschlossen werden, sondern muß 
Gl. (277) beachtet werden. 

Die Darstellung der Pegelwerte einer vollständigen Übertragungsstrecke vom 
Mikrofon über die Ortsleitungen zum Fernamt und von dort über die Fernlei- 
tungen mit ihren Zwischenverstärkern, Entzerrern, Gabelschaltungen, Echo- 
sperren und so weiter zum Telefon des anderen Teilnehmers nennt man die Pegel- 
linie oder das Pegeldiagramm oder den Pegelplan. Damit eine Fernsprechver- 
bindung einwandfrei arbeitet, muß ihr Pegelplan sorgfältig eingehalten werden. 
Die wirklicken Pegel dürfen von den vorgeschriebenen Werten nur in geringem 
Maße abweichen. Zur Erleichterung der Überwachung einer Verbindung sind die 
Skalen der speziell fernmeldetechnischen Meßinstrumente nicht in Absolutwerten, 
sondern direkt in Neper-Werten geeicht. So ist zum Beispiel der „Pegelzeiger“ 
nichts anderes als ein Röhrenvoltmeter mit einer Neper-Skala. Des weiteren 
stehen dem Fernspreehtechniker zur schnellen Umrechnung von Absolutwerten 
auf absolute Pegelwerte und umgekehrt fertige Tabellen und Kurvenblätter zur 
Verfügung. Einen Auszug aus einer solchen Tabelle stellt die folgende Zahlentafel 
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dar. Es ist so, daß der Fernmeldetechniker, wenn er sich erst einmal an die Neper- 
und Pegelrechnung gewöhnt hat, kaum noch mit Absolutwerten arbeitet. Er 
denkt und rechnet praktisch nur in Pegelwerten. 


?, IN] ‚o „1 ‚2 „3 ‚+ ‚s ‚6 „7 ‚s ‚o 


— 10 | 35,18 31,84 28,81 26,07 23,59 21,34 19,31 17,47 15,81 14,31 
—9 95,64 86,54 78,31 70,84 64,10 58,01 52,47 47,49 42,98 38,89 
—8 260,0 235,3 212,9 192,6 174,3 157,7 142,7 129,1 116,8 105,7 uV 
—7 706,5 639,4 578,8 523,6 473,7 428,7 387,9 351,0 317,5 287,4 


—6 1,921 1,738 1,573 1,423 1,288 1,165 1,054| 954,0 863,2 781,1 


-5 5,222 4,726 4,275 3,869 3,500 3,167 2,866 2,593 2,346 2,123 
4 14,19 12,84 11,62 10,52 9,515 8,609 7,791 7,045 6,379 5,771 
—3 38,56 34,91 31,59 28,59 25,87 23,40 21,17 19,16 17,34 15,69 mV 
—2 104,9 94,91 85,87 77,10 70,33 63,63 57,58 52,01 47,14 42,65 
—1 285,1 258,0 233,4 211,2 191,1 172,9 156,5 141,6 1281 115,9 
0 775,0 701,4 634,7 574,1 519,4 470,0 425,4 384,8 348,2 315,0 


+0 775,0 856,4 946,3 | 1,046 1,156 1,278 1,412 1,560 1,725 1,906 


+1 2,106 2,328 2,573 2,843 3,143 3,673 3,838 4,242 4,689 5,182 
+2 5,726 6,329 6,994 7,730 8,540 9,438 10,43 11,55 12,74 14,08 V 
+3 15,58 17,20 19,01 21,01 23,22 25,67 28,36 31,35 34,64 38,28 
+4 42,37 46,76 51,68 57,12 63,12 69,76 77,10 85,25 94,16 1041 


Tabelle 4. Spannung und Spannungspegel 


2. Pegel und Dämpfung 


a) Leistungspegel und Dämpfung 


Für die Spannung und den Strom einer exakt abgeschlossenen Leitung gilt be- 
kanntlich 
V,=U,e*"=U,e® beziehungwese LA=Le® 


Multipliziert man Spannung und Strom miteinander, ergibt sich 


0; — Open 
oder 


-2 
De 


Bei der Auflösung nach a erhält man 


I ar e i an 
a=--In—- Dämpfung und Leistung (278) 


Diese Formel stellt die eigentliche Definitionsgleichung für die Dämpfung dar. 
Die Begriffe Dämpfung und Verstärkung gehören ihrem Wesen nach primär zum 
Begriff der Leistung. Selbst wenn der Begriff Dämpfung, als er zum ersten Malin 
der Leitungstheorie in Erscheinung trat, im Zusammenhang mit der Spannung 


——n Ze 
en en Fern 
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oder dem Strom auftauchte, läßt er sich docn nur in Spezialfällen auf die Span- 
nung beziehungsweise ilıren Pegel übertragen. Es wird beispielsweise niemandem 
einfallen zu sagen, ein Verstärker habe eine Dämpfung, wenn durch eine Wider- 
standstransformation seine Ausgangsspannung kleiner als seine Eingangsspan- 
nung ist. Eine Dämpfung liegt immer nur dann vor, wenn die Ausgangsleistung 
einer Schaltung kleiner als ihre Eingangsleistung ist. Für die Verstärkung gilt 
das Umgekehrte. 

Die Zusammenhänge zwischen Dämpfung, Leistung und Verstärkung werden 
klarer, wenn man Gl. (278) etwas umformt. Zunächst ergibt sich 


BEWwErEN. Ip, Zu) ER I > 
e-znp-zulz ee le 


oder, wenn man auf der rechten Seite die absoluten Leistungspegel einführt, 
a=7P}-P, Dämpfung und Leistungspegel (279) 


Während Gl. (278) die Dämpfung mit den Absolutwerten der Leistungen ver- 
knüpft, verbindet Gl. (279) die Dämpfung mit den Pegelwerten der Leistungen- 
Sie besagt, daB die Dämpfung zwischen zwei Punkten einer Leitung oder einer 
Schaltung gleich dem Unterschied der Leistungspegel an diesen Punkten ist. Ist 
?, > ?, und damit a positiv, liegt eine wirkliche Dämpfung vor. Ist dagegen 
?, < p, und damit a negativ, liegt eine Verstärkung vor. Die beiden Punkte, 
zwischen denen man die Dämpfung bestimmt, brauchen nicht zum gleichen 
Leitungsabschnitt zu gehören. Sie können anStrecken mit verschiedenem Wellen- 


widerstand liegen. Die einzige Voraussetzung für die Gültigkeit von Gl. (279) ist, 
daß Reflexionsfreiheit herrscht. 


b) Spannungspegel und Dämpfung 


Nicht so einfach ist der Zusammenhang zwischen Dämpfung und Spannungs- 
pegel. Er ist es jedenfalls dann nicht, wenn die Spannung U, am Widerstand Z, 
und die Spannung U, am Widerstand Z, + Z, auftritt, im übrigen aber die 
beiden Widerstände jeder für sich in refiexionsfreien, beispielsweise durch einen 
Verstärker voneinander getrennten Systemen liegen. Führt man in Gl. (278) statt 
der Leistungen die Ausdrücke P, = U, °/Z, und U,?/Z, ein, erhält man 


De EZ een 0 ee 
=— nl x 2] 1 = > 1 Br, 2 
ze a 

oder 

Pe U, Dipl 2, 
a Ya 


Nach Einführung der absoluten Spannungspegel wird daraus 


1 Ze = 
a=p,-Pp,+z1nZ (2,+2) Dämpfung und (280 ) 
e 1 Spannungspegel 
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Man sieht, während die Dämpfung in jedem Fall gleich der Differenz der Lei- 
stungspegel ist, gilt das nicht ohne weiteres in bezug auf die Spannungspegel. 
Nur wenn die Pegel in Systemen mit gleichen Wellenwiderständen gemessen 
werden, also Z, = Z, = Z, ist, vereinfacht sich Gl. (280a) zu 


a=p,-P, fir 4=Z (280 b) 


Die Hauptgründe für die Einführung und Beibehaltung der anfänglich umständ- 
lich scheinenden N-Rechnung können jetzt übersehen werden. 

Sie sind einmal darin zu suchen, daß sowohl die Leitungstheorie als auch die Vier- 
poltheorie auf e-Funktionen und die dazugehörigen logarithmischen Funktionen 
führen. Ein zweiter Grund liegt darin, daß beim logarithmischen Rechnen nur 
addiert, aber nicht multipliziert werden muß. Wollte man im Fall einer Ver- 
bindung nach Bild 175 die Spannung an der Stelle 8 direkt, das heißt ohne die 
N-Rechnung, aus der Eingangsspannung U, ermitteln, müßte man die einzelnen 
Dämpfungs- und Verstärkungsfaktoren miteinander multiplizieren und schreiben 


U,=0U,:8.v, oa... tt. 


Das logarithmische Rechnen verlangt nur ein einfaches Addieren. Es ist 


hU,=hVU,-a+lhny -,—-,; +nv—-a—a; 
oder 


nd, —- nV, =hnld, -mTV,-a+tnu-,-,+iny—-a—a 


oder 
U 
7 a a en er, Such 
Das heißt 

?7,=27, a thu- 2-0, +, -a,—a; 


Der Spannungspegel an der Stelle 8 ist gleich dem Eingangspegel abzüglich aller 
Streckendämpfungen und zuzüglich aller Verstärkungsmaße. 

Ein weiterer Vorteil der logarithmischen Rechnung besteht darin, daß sie bei 
großen Variationsbereichen einer Größe jedes ihrer Teilgebiete grafisch mit der 
gleichen Genauigkeit darzustellen gestattet. 


Beispiel 27 


Es soll für die in Bild 176 gezeichnete Verbindung der Pegelplan aufgestellt werden. 
Die Eingangsspannung sei 0,52 V. Die Verstärker sollen alle gleich, und zwar so aus- 
geführt werden, daß die Spannungspegel an den Punkten 4, 7und ZOden Wert + 0,4 N 
erreichen. Wo dabei wegen der gleichen Ausführung der eine oder andere Verstärker 
eine zu hohe Verstärkung zeigt, soll die Überschußverstärkung durch entsprechend 
gewählte Dämpfungsglieder a,, a, und a, vor den Verstärkern ausgeglichen werden. 
Die Leitungen seien überall exakt mjt ihrem Wellenwiderstand abgeschlossen. Der 
Anpassungsübertrager zwischen Punkt 71 und 72 habe leistungsmäßig einen Verlust 
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von 0,2 N. Folgende Fragen sollen untersucht werden: 1. Wie groß muß die Verstär- 
kung v der Verstärker wenigstens sein? 2. Welchen Wert hat man den Dämpfungs- 
gliedern a,, a, und a,zu geben? 3. Wie groß ist der Ausgangspegel p,,, , wenn der letzte 
Z, = 1600 ()-Abschnitt sauber mit 1600 £2 abgeschlossen ist und zwischen Punkt 11 
und 12 mit dem Anpassungsübertrager eine genaue Anpassung hergestellt ist? 4. Wie 
sieht das Pegeldiagramm der Spannungen und Leistungen aus? 5. Welche Gesamt- 
dämpfung hat die Verbindung zwischen Punkt / und 13? 6. Welche Dämpfung liegt 
zwischen Punkt 5 und 70? 


® son OO © son OO © in OO OP Bon ® 


Uer052V 65km 


p'® 
Ps os 
-10 I / Nele ENT] 
m IFEZTERSEIF, 
-20 \} \U 
-25 
Bild 176. Pegelplan einer Fernsprechverbindung 
Zul 


Um die Frage nach der Verstärkung v der Verstärker beantworten zu können, müssen 
zunächst die Dämpfungen auf den Leitungsstrecken a, b, c, d und e berechnet werden. 
Auf Grund der Formel a = ol wird 


a, = 0,031 N/km -65km — 2,0 N 

a, = 0,031 N/km -61km > 1,9N 

a, = 0,031 N/km - 71 km »s 2,2 N 

@; = 0,031 N/km - 32km > 1,0N 

a, = 0,025 N/km - 52 km = 1,3 N 
Nach Tabelle 4 (Pegeltabelle) entspricht der Eingangsspannung von 0,52 V ein Pegel 
von 9%,” — 0,4N. Mit ihm und den durch die Aufgabenstellung vorgeschriebenen 
Spannungspegeln 2, = Ps, = Ds, = + 0,4 N können die Pegel an den Punkten 2, 5, 8 


und 11 ermittelt werden. Nach Gl. (280b) wird, da alle diese Punkte einen Widerstand 
von 600 £} aufweisen, 


2 = 9, ua 04 -20= —24N 
2, =, o=+094—-19=—15N 
7,79, «=r9-22=—18N 


2, Pu = +04—10=—0,8N 


V. Die Pegel- Rechnung 315 
Trägt man die Pegel in das Diagramm ein, erkennt man, daß zwischen 2 und £ die 
größte Verstärkung erforderlich ist. An dieser Stelle wird man das Dämpfungsglied 
a, =0 N wählen. Der Verstärker muß dann den Spannungspegel von — 2,4 auf 
+ 0,4 N, also im ganzen um 2,8 N, anheben. Bezeichnet man seine Eingangsspannung 


mit U, und seine Ausgangsspannung mit U,, so ist die Spannungsverstärkung v — ar ® 
3 


Durch Logarithmieren erhält man daraus das logarithmische Spannungsverstärkungs- 
maß s zu 


Mit den Werten des Pegeldiagramms wird nv= +0,44 — (— 24) = 28N oder 
v = e! — 02:8 — ]6,4fach. Nach der Aufgabenstellung werden alle Verstärker mit dem 


Verstärkungsfaktor v = 16,4 ausgeführt, 


Zu 2 

Wegen der Gleichheit aller Verstärker und der Gleichheit ihrer Ausgangspegel müssen 
ihre Eingangspegel den gleichen Wert von — 2,4 N haben. Das bedingt für das Dämp- 
fungsglied a, einen Wert, = 97, — 9m, = 15 — (- 24)=0,9N und für a, einen 
Wert von 0,6 N. Damit liegt das Pegeldiagramm der Spannungen zwischen den Punk- 
ten I und 1/ bereits fest. Das Leistungspegeldiagramm fällt nach Gl. (277) auf dieser 
ganzen Strecke mit dem Spannungspegeldiagramm zusammen, da überall Z=600(£) ist. 


Zu3und4 

Um das Pegeldiagramm bis zum Ende der Verbindung weiterführen zu können, hat 
man sich klarzumachen, daß ein Übertrager, abgesehen von seinen Eigenverlusten, 
die Leistungsübertragung nicht beeinträchtigt oder verändert. Bei einem idealen Über- 
trager wäre der Leistungspegel von 12 gleich dem von 11, das heißt p,, = ?u. Wegen 
der Übertrager-Eigenverluste von 0,2 N ist im vorliegenden Fall 


Pa=Pı - 2 N = —06 -02= —08N 


1, 6000 
Für den Spannungspegel 7,, ergibt sich, da nach Gl. (277) 9,,, = Pız — zu z 


ist, 


6002 1600 2 


et = 
Pas 08 Ze 5! son“ 
oder 

2, — 08 +0,49 — 0,38 


Da Punkt 72 und 73 gleichgroße Widerstände haben, kann für die Berechnung von 7,,, 
Gl. (280b) verwendet werden. Sie liefert 


2» =» -,=—-03—-13=—16N 


4 4 
In bezug auf die Leistungen gilt 
“=PaPDı 


oder 
2? = Pa a, = —-0,8—-13= —21N 


Das mit diesen Werten vervollständigte Pegeldiagramm zeigt Bild 176. 
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Zu5 


Für die Gesamtdämpfung ist die Differenz der Leistungspegel am Anfang und Ende 
der Verbindung maßgebend. Es ist 


pen SATN—OZ 0,4 — = 2,1) =17 N 
Zu 6 


Die Dämpfung zwischen den Punkten 5 und 10 ist gleich der Differenz der Span- 


nungs- oder Leistungspegel, weil beide Punkte an gleichgroßen Widerständen liegen. 
Es ist 


5.9 = —-Pp=—15—(+04)=—19N 


Das Minuszeichen in der Lösung besagt, daß in Wirklichkeit eine Verstärkung von 
1,9 N vorliegt. 


Beispiel 28 


Es sollen in das Verstärkerschaltbild von Bild 177 an den angegebenen Punkten die 
Spannungen, Leistungen und zugehörigen Pegel eingetragen werden. Es sei U,=0,775V. 
Wie groß ist die Gesamtverstärkung, wenn der Übertrager Ü, den 5-C2-Widerstand an 
den Innenwiderstand der Röhre anpaßt? (Übertrager verlustlos gedacht.) 


üel:f 
<q 
& 
Ur. = 0,775V Un 31V Von, 155V U. 05177 
Ps; = ON Ps. = +IN Psg = +30N Ps, =-041N 
P}; =ImW Po ® ow Pa =532mW P2 =532mW 
dj =0N Pg y-»N Pa =+I99N p2 =+199N 


Bild 177. Spannungen, Leistungen und Pegel an elnem Verstärker 


Die meisten der unter dem Schaltbild angegebenen Werte lassen sich entweder direkt 
mit dem Rechenschieber ausschieben oder direkt aus der Pegeltabelle ablesen. Eine 
Zwischenrechnung ist lediglich am Ausgang der Röhrenschaltung erforderlich. Sie 
ergibt: Bei \Widerstandsanpassung wird das Übersetzungsverhältnis 


0, = VRR, = YEwO7O = 30 


Damit ergibt sich auf Grund der Theorie der Röhre ein Verstärkungsfaktor von 


ı ı 
a a 0 
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beziehungsweise ein logarithmisches Verstärkungsmaß von 


&s=Inv= 1n 0,667 = — In — 0,41 N 


0,667 
Da sich die Verstärkung v üblicherweise nur auf die Spannung, nicht aber auf die 
Leistung bezieht, muß a= — 0,41 mit der Differenz p,, — 2, = — 0,41 üborein- 
stimmen. In bezug auf die Leistungsdämpfung beziehungsweise -verstärkung ergibt 
sich nach G]. (278) 
1 je 1 iD 

‘= h-t= ur — 199 N 
Das Minuszeichen deutet an, daß die „Dämpfung“ in Wirklichkeit Verstärkung ist. 
Auf dasselbe Resultat führt Gl. (280a), in der die Verschiedenheit der Widerständo, 
en denen der Spannungapegel auftritt, berücksichtigt wird: 
52 


027 i T 
a=p,—2,+ zuz =0-(-Wtzıo=+%4-5478N=—1LIIN 


Aufgabe 59 


An einer angepaßt abgeschlossenen Leitung wurde U, = 2,57 V und DO, = 25,9 mV 
gemessen, Welche Dämpfung hatte die Leitung? (Antwort: 4,6 N.) 


Aufgabe 60 


Am Eingang einer angepaßt abgeschlossenen Leitung wurde ein Pegel von — 0,2 N > 


gemessen. Die Leitung hatte eine Dämpfung von 2,7 N. Wie groß war die Ausgangs- 
spannung in Volt? (Antwort: zz 42,7 mV.) 


Aufgabe 61 


Am Eingang einer Fernverbindung, die aus mehreren Verstärkerebschnitten mit 
verschiedenen Z,-Werten bestand, im übrigen aber überall reflexionsfrei arbeitete, und 
die einen Eingangswiderstand von 1600 ©) (Wellenwiderstand) hatte, wurde ein Span- 
nungspegel von -+ 0,4 N gemessen. Am Ende der Verbindung mit dem Wellenwider- 
stand von 600 (2 betrug der Spannungspegel — 1,6 N. Wie groß war die Gesamtdämp- 
fung der Fernverbindung? (Antwort: 1,51 N.) 


Aufgabe 62 


Es soll nach Bild 178 ein einfaches trägerfrequentes Gerät, das überall mit dem Kenn- 
widerstand Z, = 600.02 arbeitet, mit idenlen Übertragern so in eine aufzutrennende 
Leitung mit dem Wellenwiderstand 1600 Q eingeschleift werden, daß an den beiden 


Bild 178 — 
Schaltung zu Au/gaba 62 


Z,= 18600N 
Ps,= -07N PsgPse -07N 


2=1600n ps=-18N 
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Einschaltstellen e und a keine Refiexionen auftreten und die Gesamtdämpfung zwi- 
schen eund a0 N beträgt, also m,, = ?,, ist. 


1. Wie muß das Übersetzungsverhältnis von U, und Ü, gewählt werden? (Antwort: 
2, = 1/ü, = 1,63.) 

2. Welche Spannungspegel herrschen an den Punkten 5 und c des Gerätes? (Antwort: 
zz — 12N.) 

3. Wie groß muß die Dämpfung des Dämpfungsgliedes a, gewählt werden, damit am 
Modulatoreingang ein Pegel von 7», —= — 1,8 N herrscht, wenn das Filter F, eine 
Grunddämpfung von 0,2N hat? (Antwort: 0,4 N.) 

4. Wie groß muß die Spannungsverstärkung v des Verstärkers sein, wenn die wirksame 


Dämpfung des Modulators 4 mit dem vorgeschalteten Filter 7, 0,55 + 0,2 = 0,75 8 
ist? (Antwort: v = 3,9fach.) 


3. Das Bel und Dezibel 


In Amerika und England wird nicht mit der Neper-, sondern der Bel-Einheit 
gearbeitet. Diese Einheit, die in Deutschland bis vor kurzem nur in der Elektro- 
akustik benutzt wurde, findet heute in steigendem Maß auch in der übrigen 
Nachrichtentechnik Anwendung. Das Bel (abgekürzt B) und seine zehnmal 
kleinere Einheit, das Dezibel (abgekürzt dB), sind ebenfalls logarithmische, aber 
auf das Briggssche Logarithmensystem bezogene Maße. 

Die absoluten Pegel sind in diesem System folgendermaßen festgelegt: 


” P, P, 
Leistungspegel p=1k B oder = 101g —- dB 
P, P 


0 
9 En 9 2: 281 
Spannungspegel p, = 2lg vn oder = 20 Ey, aB | (281) 
I, I, 
Strompegel 2=2le-—B oder =201ge— dB 


Im Gegensatz zu den absoluten Pegeln im Neper-Maß sind die absoluten Bezugs- 
werte für das Bel und Dezibel uneinheitlich festgelegt. In Amerika beispielsweise: 
U, = 1,73 V, I, = 3,46 mA und P, =6 mW mit R, = 500.2. 

Die Dämpfung, die eine Leitung oder Schaltung besitzt, errechnet sich ent- 
weder aus 


a=lg1B= 1018 Zap (282) 
2g £y 
oder aus 
a=m—-m (283) 
beziehungsweise mit den Spannungen aus dem Ansatz 
UrZ, U, 2a U, U, Zs 
I Te u Fra _— _ Pe 2 —, En —.— 
a=1g 2,02 EEE -1g Z, 21g 218 vn, re Z, 
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2a 

= a=2,—-P,+l8Z-B (284) 
1 


Man beachte, daß bei der Festlegung der Einheiten im Bel-System der volle 
Wert des logarithmischen Leistungsverhältnisses und nicht wie im Neper-Sy- 
stem die Hälfte davon gewählt wurde. Dafür ist beim Spannungspegel der dop- 
pelte Wert des logarithmischen Spannungsverhältnisses in Ansatz gebracht 
worden. 


Hat eine Schaltung 1B Dämpfung, ist nach Gl. (282) =1 oder Sie 10. 


P; P; 
i a : ä en il 
Dem entspricht im Neper-System eine Dämpfung von a = Zu re 5In 10 


= 1,15N. Folglich gelten zwischen dem Neper- und Bel-System folgende Um- 
rechnungsfaktoren: 


1BA1,15N 
(285) 


14B& 0,115N 


a) Die logarithmischen Maße Neper und Bel in allgemeiner Anyrendung 


Die logarithmische Verhältnisrechnung beschränkt sich nicht auf die Pegel- und 
Dämpfungsrechnung der Fernsprechtechnik. Sie kann überall dort angewendet 
werden, wo zwei gleichartige Größen miteinander verglichen werden sollen. Im 
Fall des Vergleichs von Spannungen brauchen sich diese nicht, wie in der nor- 
malen Pegelrechnung, auf verschiedene Stellen einer Fernsprech- oder Fern- 
schreibverbindung zu beziehen, sie können sich ohne weiteres auch auf die gleiche 
Stelle einer Schaltung beziehen. So sagt man zum Beispiel, der Frequenzgang 
eines Gerätes sei nN und meint damit, daß bei gleichen Eingangsspannungen die 
Ausgangsspannung U, für die mittlere Frequenz sich logarithmisch um 2 N 
von der Ausgangsspannung U,, für die untere Übertragungsfrequenz unter- 
scheidet. Die Angabe n N besagt hier, daß 


ist. Oder man erklärt, daß der Geräuschpegel eines Verstärkers n dB unter dem 
mittleren Nutzpegelliegt. In diesem Fall ist gemeint, daß 


Ü t 
Ustör 


ist. Auch hier gehören die beiden Spannungen, die man miteinander vergleicht, 
der gleichen Schaltstelle an. Da die zueinander ins Verhältnis gesetzten Span- 
nungen sich praktisch immer auf den gleichen Widerstand beziehen — eine Ab- 
weichung kann höchstens bei stark frequenzabhängigen Widerständen auftreten 
- ergeben sich leistungs- und spannungsmäßig keine Unterschiede. 
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Beispiel 29 


Man sagt, die Dynamik eines Schallaufzeichnungsgerätes (Schallplatte, Magnetophon, 
Tonfilm) sei 60 dB. Man meint damit, das Verhältnis der größten zur kleinsten Aus- 
gangsspannung ist logarithmisch 60 dB. Wie groß ist diese Dynamik absolut, das heißt 
als reine Verhältniszahl, und in N? Hier liegt nicht der Begriff der Dämpfung vor, 
sondern es werden einfach zwei voneinander unabhängige Spannungen logarithmisch 
miteinander verglichen. Die Angabe 60 dB besagt, daß 


260 oder |] Umsz 3 
= oder g = 
an ER 


201g 


oder 


= 1000 


ist. Die maximale und minimale Ausgangsspannung verhalten sich zueinander wie 
1000:1. Dal B=1,15N ist, ist der Dynamikumfang, in N ausgedrückt, 6 - 1,15 
=6,9N. 


Beispiel 30 


Man sagt, der Frequenzgang eines Gerätes schwanke im Bereich von 50 .-- 10000 Hz 
maximal um + 2 dB. Wie groß ist dieSchwankung der Ausgangsspannung in Prozen- 
ten? Hier ist gemeint, daß die Ausgangsspannung U des Gerätes an verschiedenen 
Stellen des Übertragungsbereiches, vornehmlich an den Grenzen, um + 2 dB von dem 
Wert U, in der Mitte des Frequenzbereiches abweicht. Es ist 


U U 
201g — — —_ 
lg Mi +2 oder Ig U +01 
Daraus folgt, daBU,_/U = 1,26 beziehungsweise 1/1,26 ist oder die Ausgangsspannung 


im ganzen Frequenzbereich maximal um -+ 26% beziehungsweise — 21% von ihrem 
Mittelwert abweicht. 


Beispiel 31 


Welche Größe hat in der Schaltung von Bild 179 die Spannung an den Klemmen c-d, 
wenn das Übersetzungsverhältnis des Übertragers so gewählt ist, daß der Generator 
angepaßt abgeschlossen wird? Wie groß ist der Spannungspegel an den Klemmen cd? 


Ri=600N, ww 600n e 
© em Ö 


Wie groß ist die Dämpfung zwischen den Klemmen c-4 einerseits und a-b anderer- 
seits? 


Damit der Generator angepaßt abgeschlossen wird, muß der Sekundürwiderstend von 
2 x 600 = 12000 durch den Übertrager auf den Wert 600 (2 heruntertransformiers 


Bild 170. Sohaltung zu Beispiel 31 
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worden. Das Übersetzungsverhältnis ergibt sich daher aus 600 Q = 4? 1200 zu 


ae Ta | 
a kr 1200 Y2 | 


Die sekundäre Übertragerspannung ist um den Faktor 1/i = Y2 größer ala D,,- | 
Damit ergibt sich für die Spannung U, „die an dom halben sekundären Widerstand ab- \ 
gegriffen wird, 


U „= H]2U,,= 0,070, | 


Wegen des 600.02-Abschlussos herrscht an den Klemmen «-5 des Generators die halbo 
Leerlaufspannung. Es ist also U,, = 0,775 V. Damit wird U,, = 0,707 - 0,776 V 
= 0,548 V. Die Spannungspegel an den Stellen 0-5 und c- lauten 


LEE 
Pass uU, 0,775 V 


Ua 0,548 V 
DEE In T, In O5 V In 1,41 0,34N 


Nach Gl. (280b) findet zwischen a-b und c-4,da an gleichen Widerständen gemessen 
wird, eine Dämpfung statt von 


—p, ,„=034N 


c-ä 


a=p 
Aufgabe 63 


Bei einem normalen Tonfilm ist das Verhältnis zwischen der Rauschspannungsampli- 
tude und der maximalen Nutzamplitude etwa 1: 3000. Wie groß ist die Dynamik in N 
und dB? (Antwort: 8N oder => 70 dB.) 


Bild 180. Übersprechen in einem 4adrigen Kabel 


u oa —-s 


Aufgabe 64 


Die Doppeladern /a, 1b und 2a, 25 zweier Sprochleitungen liegen nicht ganz symme- 
trisch zueinander, so daß das Gespräch 1 auf die Leitung 2 und das Gespräch 2 auf die 
Leitung 7 „überspricht“ ( Bild 180). Wie groß ist dieSpannung U, „,, die als Störung von 
Leitung 1 auf Leitung 2 übertragen wird? Wie groß ist der Störpogel, das heißt der 
Pegel der Störspannung, in Leitung 2? Wie groß ist der Störpegelabstand vom Nutz- 
pegel, wenn die Nutzspannung U, „u = 0,8 V beträgt? Wie groß sind Störpegel und 
Störpegelabstand auf Leitung 7, wenn U; 2. = 0,9 V ist? 


21 Schröder, EL. NACHR.-TECHN.I 
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Anleitung 


Fasse das Kapazitätsviereck von Bild 180 als eine nichtabgeglichens Brückenschal- 
tung auf und berechne die Spannung der einen gegenüber der anderen Brücken- 
diagonale. 


(Antwort: U. = 0,023 V oder p,,, = — 3,49 N. Störpegelabstand in Leitung 2 

gleich Pr, — Piauis = 0:03 — (— 3,49) = 3,52 N. 

U, sis = 0,021 V oder ?5, „, = — 3,58 N. Störpegelabstand in Leitung 7 3,73 N.) 
Aufgabe 65 


Die obere und untere Grenzfrequenz eines Verstärkers liegt bekanntlich dort, wo die 
Ausgangsspannung gleich dem Y2. Teil des Wertes im mittleren Bereich ist. Um wie- 
viel N beziehungsweise dB sind Spannung und Leistung an den Grenzen des Über- 


tragungsbereiches niedriger als in der Mitte? Wie stark ist der Leistungsrückgang in %1 
(Antwort: 0,35 N, 3,01 dB, 50 %. 


Aufgabe 66 


Die Ausgangsleistung eines Verstärkers nahm bei Anwendung der Gegenkopplung um 
7,8 dB ab. An der Größe des Ausgangswiderstandes wurde nichts geändert. Um welchen 
Faktor ging die Ausgangsspannung zurück? (Antwort: 2,46.) 


Aufgabe 67 


Durch bessere Einstelluug des Arbeitspunktes einer Verstärkerröhre konnte ihre Aus- 
gangsleistung um 5 dB gesteigert werden. Um wieviel dB und um welchen absoluten 


Faktor wurde dadurch die Ausgangsspannung erhöht? (Antwort: 5 dB beziehungs- 
weise 1,78. 


Aufgabe 68 


Das Störgeräusch auf einer Leitung lag 5,8 N unter den mittleren Nutztönen, die einen 
Pegel von + 0,3 N hatten. Um welchen Faktor war es kleiner als das Nutzgeräusch, 
und wie groß war esin mV? (Antwort: 330 beziehungsweise 3,16 mV.) 


Aufgabe 69 


Ein Verstärker hatte spannungsmäßig bei hohen Frequenzen einen Abfall von 4 dB. 
Um wieviel dB und um welchen Faktor ging dabei die Ausgangsleistung zurück? 
(Antwort: 4 dB beziehungsweise 2,52.) 


Aufgabe 70 


Ein Verstärker mit einem Eingangswiderstand von 200kQ) gab bei einer Eingangs- 
spannung von U, = 0,5 mV an einen Ausgangswiderstand von 15 2 eine Leistung 
von 4 W ab. Wie groß war hinsichtlich der Spannungen und Leistungen die Verstär- 
kung des Verstärkers in dB? (Antwort: a, = 83,8 dB beziehungsweise sr = 125 dB.) 


Aufgabe 71 


Das Stör-Nutztonverhältnis einer frequenzmodulierten Übertragung (FM) ist bei einer 
bestimmten Zeichenfrequenz um 18 dB günstiger als das der amplitudenmoduliorten 
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Übertragung (AM). Wenn das Störgeräusch beispielsweise bei AM um 40 dB unter dem 
Nutzton liegt, um wioviel dB liegt cs dann bei der FM unter dem Nutzton? Um welchen 
absoluten Taktor ist dann das Störgeräusch bei FM kleiner als der Nutzton? (Antwort: 
58 dB beziehungsweise 795.) 


b) Zusammenfassung der logarithmischen Verhältnisrechnungen 


Die Neper- und Bel-Rechnung sind zwei logarithmische Verhältnisrechnungen. 
Zwei gleichartige Größen werden zueinander ins Verhältnis gesetzt und dann 
logarithmiert. Die Neper-Rechnung benutzt die natürlichen Logarithmen, die 
Bel-Rechnung Jie Briggsschen Logarithmen. 


Der Pegel 

Logarithmische Spannungs-, Strom- und Leistungsangaben werden Pegel ge- 
nannt, wenn man sie auf den Eingang der Schaltung oder auf international ge- 
normte Bezugswerte bezieht. 

Beim absoluten Pegel bilden die Werte P, =1mW, U, = 0,775 V, I, = 1,29mA 
und Z, = 600.2 die genormten Bezugswerte. 

Für den absoluten Spannungspegel gilt 


U U U 
?5 er ea ET, 


Für den absoluten Leistungspegel gilt 


LWP p P 
EN a lie: 
DI, Zoo Ba 57, 


Herrschen die Spannungen an einem Widerstand von A, = 600.0, sind Span- 


nungs- und Leistungspegel zahlenmäßig gleich groß. Anderenfalls muß man 


schreiben 
— 000 
» p+z In SZ oder p=m,+ 1018° dB 


Beim relativen Pegel werden alle Spannungen und Leistungen auf irgendwelche 
andere Spannungen und Leistungen bezogen. Die Bezugswerte können Maximal- 
und Minimalwerte oder Werte in der Mitte des Frequenzübertragungsbereiches 
oder auch die Eingangswerte einer Leitung oder eines Verstärkers sein. Im letzten 
Fall setzt man an 


U 


U 
72, ln Zee 2018 T, 
1 pP P 


Pegel und Dämpfung 
Von den Pegelwerten an zwei verschiedenen Punkten einer Schaltung kann auf 
die Dämpfung oder Verstärkung zwischen den beiden Punkten geschlossen 


215 
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werden. Es gilt: Der Unterschied in den Leistungspegeln ist gleich der 
Dämpfung. 


KNOmo® 


In bezug auf die Spannungspegel gilt 


?,—92,=>4 fü ,4=Z 
1 Ze, “ 
mr za Zu =a für u, +2 


Wiederholungsfragen 


Was versteht man unter einem Pegel? Worin unterscheiden sich relativer und abso- 
luter Pegel voneinander? Wann sind Leistungs- und Spannungspegel gleich groß? 
Haben die Pegel eine Dimension? In welchen Maßen können sie angegeben werden? 
Unter welchen Bedingungen wird eine Dämpfung nicht nur durch den Unterschied der 
Leistungspegel, sondern auch durch den der Spannungspegel charakterisiert? Welche 
Vorteile bietet die logarithmische Verhältnisrechnung? Wo wird sie außer in der Lei- 
tungs- und Vierpoltheorie noch angewendet? 
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I. Vierpole 


I. Einführung in die Theorie der Vierpole 


1. Problemstellung 


Die Vierpoltheorie ist eine Theorie elektrischer Netzwerke, die vor allem von 
Ingenieuren der Nachrichtentechnik entwickelt worden ist. Ohne die Kenntnis 
ihrer wichtigsten Grundgesetze ist praktisch die Planung moderner Nachrichten- 
verbindungen nicht mehr möglich. Man denke beispielsweise an eine längere 
trägerfrequente Verbindung zwischen zwei Fernsprechteilnehmern. Eine solche 
Verbindung besteht aus einer Vielzahl von Fernleitungsabschnitten und zwischen- 
geschalteten Verstärkern. Die Verstärker enthalten außer dem eigentlichen Ver- 
stärkerteil noch eine Reihe weiterer Schaltglieder, wie Filter, Dämpfungsglieder, 
Entzerrer, Modulatoren und so weiter. Es ist verständlich, daß alle verwendeten 
Bauteile in ihren Eigenschaften aufeinander abgestimmt sein müssen, wenn über 
die Verbindung ein einwandfreier, ungestörter Nachrichtenverkehr stattfinden 
soll. Hier setzt die Vierpoltheorie ein. Sie stellt dem planenden und entwickelnden 
Ingenieur die Unterlagen zur Verfügung, nach denen er die Einzelteile und 
Einzelschaltungen so entwerfen und dimensionieren kann, daß sie sich störungs- 
frei in die Gesamtanlage einbauen lassen und dort in beabsichtigter Weise ihre 
Aufgabe erfüllen. 

Sieht man vom Mikrofon und Telefon oder allgemeiner von den Erzeugern und 
Verbrauchern elektrischer Energie ab, die je nur zwei Wechselstromanschlüsse 
besitzen und daher Zweipole genannt werden, haben alle zwischengeschalteten 
Bauteile die Aufgabe, die ihnen zugeführte Energie in bestimmter Weise von 
ihren zwei Eingangsklemmen auf ihre zwei Ausgangsklemmen zu übertragen und 
dort an das nächste Zwischenglied weiterzugeben. Sie haben im ganzen vier An- 
schlußklemmen oder „Pole“, über die der Nachrichtenfluß läuft, und werden daher 
Vierpole genannt. 

Die Planung einer Verbindung oder eines umfangreicheren Gerätes kann nur 
dann einwandfrei und übersichtlich gestaltet werden, wenn man die Eigenschaften 
der Einzelteile in einheitlicher Weise durch bestimmte charakteristische Größen 
beschreibt. Es ist unzweckmäßig, in einem System zur Darlegung der Über- 
tragungsverhältnisse unterschiedliche Kenngrößen, wie Wellenwiderstände, Ein- 
und Ausgangswiderstände, logarithmische Übertragungsmaße, absolute Strom- 
oder Spannungsübersetzungsverhältnisse und andere, zu benutzen. Vor allem 
stellen sich Ein- und Ausgangswiderstände als völlig ungeeignet heraus, da sie 
kein Charakteristikum des betreffenden Vierpols allein sind, sondern noch stark 
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von seinen Abschlußverhältnissen, das heißt den nach- und vorgeschalteten Bau- 
gruppen, abhängen. 

Die erste Aufgabe der Vierpoltheorie besteht darin, für einen Vierpol solche Kenn- 
größen oder Kenngrößensysteme aufzustellen, die nur Funktionen seiner Aufbau- 
elemente und unabhängig von den angeschlossenen Schaltgliedern sind. Es stellt 
sich heraus, daß es mehrere Kenngrößensysteme gibt, die einander gleichwertig 
sind. Je nach dem Anwendungsgebiet ist mal das eine, mal das andere vorteil- 
bafter. In Transistorschaltungen arbeitet man zum Beispiel gern mit den Wider- 
stands- oder Leitwertsparametern. In der Leitungs- und Siebschaltungstheorie 
mit ihrer Kettenschaltung von Vierpolgliedern verwendet man vorwiegend die 
Ketten- und Wellenparameter. 

Die zweite Aufgabe der Vierpoltheorie besteht darin, die Zusammenhänge zwi- 
schen den Kenngrößen und den Aufbauelementen sowie den allgemeinen Eigen- 
schaften des Vierpols aufzudecken. In welcher Weise hängen beispielsweise die 
Kettenparameter eines Vierpols mit seinen Schaltungswiderständen zusammen? 
Wie sind die Beziehungen zwischen den Kenngrößen und dem Eingangsschein- 
widerstand oder der Spannungsübersetzung bei beliebigem Abschluß oder Leer- 
auf oder Kurzschluß auf der Ausgangsseite? Sehr wichtig ist auch die Frage, wie 
sich durch äußere Messungen am Vierpol seine Kenngrößen experimentell be- 
stimmen lassen. Schließlich hat die Vierpoltheorie noch die Aufgabe zu zeigen, 
wie man auf möglichst einfache Weise von dem einen Kenngrößensystem auf das 
andere übergehen kann. Eine Fülle von Arbeit ist in die Aufdeckung aller dieser 
allgemeinen Beziehungen gesteckt worden. Sie hat zur Einführung der Mntrizen- 
rechnung, das ist eine Art Determinantenrechnung mit komplexen Koeffizienten, 
in die Vierpoltheorie geführt. 

In der vorliegenden Einführung werden die Grundgedanken und Gesetze der Vier- 
poltheorie ohne erschöpfende Ausführlichkeit nur so weit entwickelt, wie es zum 
Verständnis und zur Herleitung der neuen vierpoltheoretischen Begriffe und zur 
Erlangung der Fähigkeit, einfache Vierpole selbst zu berechnen, erforderlich ist. 
Der letzt=e Punkt, die Anwendung der Vierpoltheorie auf die Berechnung einer 
Schaltung mit hinsichtlich Dämpfung oder Laufzeit oder Lage ihres Übertra- 
gungsbereiches vorgeschriebenen Eigenschaften bildet das Hauptziel der folgen- 
den Abschnitte. Jeder Nachrichteningenieur sollte heute in der Lage sein, ein- 
fache Dämpfungs-, Laufzeit- und Siebschaltungsglieder selbst zu berechnen. Er 
muß zumindest aber über ihren Berechnungsgang orientiert sein. Dazu gehört, 
daß er lernt, die in den Taschenbüchern meistens ohne Ableitung zusammen- 
gestellten Berechnungsunterlagen richtig anzuwenden. 


2. Einteilung der Vierpole 


Unter einem Vierpol versteht man eine Schaltung mit zwei Eingangsklemmen 
und zwei Ausgangsklemmen (Bild 181). Am Eingang liegt die Spannung U,. Sie 
treibt den Strom %, in den Vierpol. An den Ausgangsklemmen erscheint der 
Strom 9, und baut am Verbraucher die Spannung U, auf. Die eingetragenen 
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Strompfeile deuten die Richtung des „positiven“ 
Stromes an. Sie stimmen zum Teil (oben) mit der 
Energieflußrichtung überein, zum Teil (unten) Herppl.. 
sind sie ihr entgegengesetzt gerichtet. Die Span- i 
nungspfeile werden nach allgemeiner Verabredung ; Übertragungsrichtung 
so eingetragen, daß sie von der Klemme ausgehen, 
die gerade einen mit der Energieübertragungsrich- 
tung übereinstimmenden positiven Strom führt. Sie 
kennzeichnen dadurch, auch wenn einmal keine Strompfeile eingezeichnet sind, 
die Richtung, in der der Strom durch den Verbraucher fließt. Strom- und Span- 
nungspfeile an einem Verbraucher stimmen stets überein. 

Zwei zusammengehörige Klemmen des Vierpols werden in jedem Augenblick von 
Wechselströmen gleicher Größe, aber entgegengesetzter Richtung durchflossen. 
Neben den Fernleitungen sind beispielsweise Siebschaltungen ausgesprochene 
Vierpole. Sie liegen im Zuge des Nachrichtenflusses und lassen nur einen be- 
stimmten Frequenzbereich durch. Auch Übertrager bilden Vierpole, desgleichen 
Verstärker, wechselstrommäßig betrachtet. Die Verstärker bezeichnet man, da 
sie eine verstärkende Stromquelle enthalten, als aktive Vierpole. Vierpole ohne 
Energiequelle heißen passive Vierpole. Enthält ein Vierpol nur lineare Schalt- 
elemente, herrscht also strenge Proportionalität zwischen den Strömen und Span- 
nungen am Ein- und Ausgang, spricht man von einem linearen Vierpol. Zu den 
linearen Schaltelementen gehören Widerstände, Luftspulen und Kondensatoren. 
Eisenkernspulen und Verstärker gehören nur bei hinreichend kleiner Aussteue- 
rung zu ihnen. Die Linearität bildet eine wesentliche Voraussetzung für die Un- 
abhängigkeit der Vierpoleigenschaften von der zufälligen Größe der angelegten 
Spannung. 

Bleiben die Strom- und Spannungsverhältnisse auch bei umgekehrter Energie- 
strömung durch den Vierpol erhalten, also bei Vertauschung der Ein- und Aus- 
gangsklemmen, spricht man von einem symmetrischen Vierpol. 


Bild 181. Allgemeiner Vierpul 


Bild 182. Querunsymmetrische (a, b) 
und queraymmetrische (c, d) Schaltung 
von Vierpolen 


Außer dieser sogenannten Löngssymmetrie, also der Symmetrie in Energiefluß- 
richtung, gibt es noch eine Quersymmetrie. Diein Bild 182a und 5 dargestellten 
Stern- und Dreieckschaltungen besitzen wegen des durchgehenden unteren Leiters 
keine Quersymmetrie. Sie arbeiten erdunsymmetrisch. Anders die in Bildc und d 
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angegebenen H- und Viereckschaltungen. Sie weisen eine deutliche Quersymmetrie 
auf. Die Quersymmetrie spielt für die Vierpoltheorie keine Rolle, muß jedoch bei 
Vierpolen innerhalb einer erdaymmetrischen Schaltung, also beispielsweise eines 
Fernleitungsnetzes, beachtet werden. 

Vierpole können an sich beliebig kompliziert aufgebaut sein. Wenn man sie je- 
doch für eine bestimmte Aufgabe extra entwirft und berechnet, wird man stets 
danach trachten, sie möglichst einfach, das heißt mit möglichst wenigen Schalt- 
elementen, aufzubauen. Die einfachsten und zugleich wichtigsten Vierpolschal- 
tungen sind die in Bild 183 zusammengestellten T-, x-, X- und Differentialschal- 
tungen. Die ersten drei heißen auch Stern-, Dreieck- oder Kreuzschaltung. Auf 
diese Grundschaltungen lassen sich alle übrigen Vierpolschaltungen zurück- 
führen. Sie bilden gewissermaßen ihre einfachsten Ersatzschaltungen. Bei 


Bild 183. Die wichtigsten Vierpol- 
3) schaltungen (a Stern- oder T-Schaltuug, 
b überbrückte T-Schaltung, 
ce Dreieck- oder »-Schaltung, 
d % £ d Kreuz-, Brücken- oder X-Schaltung, 
e und / Differentlalschaltungen) 


näherer Untersuchung zeigt sich, daß die X-Schaltung mit ihren vier Wider- 
ständen die allgemeinste und in jedem Fall und für jede Aufgabe realisierbare 
Schaltung ist. Auf dem Papier läßt sich irgendein Vierpol zwar auch durch eine 
T- oder x-Schaltung wiedergeben. Doch kann dabei der Widerstand 3, unter 
Umständen ein im 2. oder 3. Quadranten der komplexen Ebene liegender, also 
ein Widerstand mit negativer reeller und damit nicht realisierbarer Komponents 
werden. 

Die T- und x-Schaltungen dienen als Grundformen für die Herstellung von 
Dämpfungsgliedern und Filtern für breite Frequenzbänder. Die X-Glieder haben 
besondere Bedeutung für den Bau von Laufzeitgliedern. Mit den „überbrückten“ 
T-Gliedern lassen sich Vierpole konstanten Wellenwiderstandes und vorgesohrie- 
benen Frequenzganges des Übertragungsmaßes herstellen. Sie werden zum Bau 
von Entzerrern für den Dämpfungsausgleich von Leitungen herangezogen. In 
den Differentialschaltungen kommt an den Ausgangsklemmen die Differenz der 
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über 8, und 3, fließenden Ströme zur Wirkung. Sie bilden die Grundschaltung 
der Differentialfilter. Das sind Siebschaltungen für schmale Frequenzbänder, 
wie sie beispielsweise in der Wechselstrom-Mehrfachtelegrafie vorkommen. 


3. Grundgleichungen des Vierpols 


Es lüßt sich zeigen, daß jeder lineare Vierpol durch zwei Gleichungen, die die 
Spannungen und Ströme am Ein- und Ausgang miteinander verknüpfen, be- 
schrieben werden kann. Die Gleichungen enthalten bestimnte Konstanten, Vier- 
polkonstanten oder Vierpolparameter genannt. Je nach dem Aufbau des Glei- 
chungssystems haben die Konstanten eine verschiedene Größe und Bedeutung. 
Für eine spezielle Schaltung, wie die T-Schaltung, läßt sich der Nachweis 
der Existenz solcher Gleichungssysteme 

relativ einfach durchführen. Mit den in U NER, 22m 

Bild 184 eingetragenen Richtungspfeilen 

für die Spannungen und Ströme werden u, | 5 \ü 

mit Hilfe der Kirchhofischen Knoten- 

und Maschenregeln zunächst folgende 
Beziehungen aufgestellt: EI SIRDIEETIENNTE 

1. =-%+% 

u, =3% + 3% | (286) 


3. 0=-3,:%+1,- 3% 


ıD 


BR 1, 
Aus der letzten Gleichung folgt 9, = —%, = 
33 33 


Dies in die beiden ersten Gleichungen eingeführt, ergibt 


use 


w-3 u +: HU: 


und 


Ersetzt man ®9, in der letzten Gleichung durch den Ausdruck der ersten Glei- 
chung, wird 


W-H(I+ 2) HU ++ 


Geordnet erhält man damit folgendes Zweigleichungssystem: 


8 8: 


er | 


81 318: 
u-(1+22)1. + (8 +3: + ae, | in 


.: 
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Dem Aufbau nach hat das System, wenn man die Widerstandsausdrücke zu- 


sammenfaßt, die Form . 
i ü, = Al, +85, 


9 
SEN, +2, | en 
nn) 

Links stehen die Spannungs- und Stromgrößen der Eingangsseite, rechts die der 
Ausgangsseite, untereinander verknüpft durch die Kettenparameter W, 8, Ü 
und D. Die Konstanten X und D sind, wie der Vergleich mit den Widerstands- 
ausdrücken zeigt, dimensionslos. 8 hat die Dimension eines Widerstandes und 
die Dimension eines Leitwertes. Die Bezeichnung „Kettenparameter“ rührt 
daher, daß sich dieses Gleichungssystem bei der Behandlung einer Reihen- oder 
Kettenschaltung von Vierpolen als sehr zweckmäßig herausgestellt hat. 
Nimmt man, von dem Dreigleichungssystem Gl. (286) ausgehend, die Umfor- 
mung und Ordnung so vor, daß auf der linken Seite die Spannungen Il, und U, 
stehen, ergibt sich 

u=39% +30 — %) 


u,= — 3% ar 3:8 — 9) 


u, = (3ı Sr 3:) S E 8:9 
V,=-3:ı-8+ 33) I 


Hier sind die Konstanten vor den Strömen alle Widerstände, wie es ja dimen- 
sionsmäßig auch sein muß, wenn man die links stehenden Spannungen mit den 
Strömen verknüpfen will. In allgemeiner Form lautet dieses Gleichungssystem 


N, = Yı19ı - 3129 
N, = 391% — 22%, 


Die Konstanten heißen Widerstandsparameter. Unschön ist an dem Gleichungs- 
system, das ein allgemeines sein soll, daß vor den %,-Strömen ein Minuszeichen 
steht. Man kann es vermeiden, wenn man entweder die Widerstandsparameter 8,. 
und 9, mit negativem Vorzeichen definiert oder den Richtungspfeil von %, ent- 
gegengesetzt wie in Bild 184 annimmt. Das letztere ist nach den Kirchhoffschen 
Gesetzen durchaus erlaubt, hat aber zur Folge, daß dann der wirkliche Strom $, 
entgegengesetzt zur formal angenommenen Stromrichtung fließt. 

Die Grundgleichungen Gl. (286) lassen sich auch so umformen, daß links die 
Ströme 9, und ®, und rechts die Spannungen U, und U, stehen. Sie nehmen in 
diesem Fall die allgemeine Form 


oder 


(289) 


3, = Yıılı - Yıalie I 
Sg = Yaılı - Yaelle ) 
an. Die Konstanten haben die Dimension eines Leitwertes und heißen die Leit- 


wertsparameter des Vierpols. Auch hier steht, solange man den Strompfeil von 
S,in Bild 184 nicht umkehrt, vor %, ein Minuszeichen. 


(290) 
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Mit der Kettenparameterdarstellung eng verwandt ist die Schreibweise mit 
Wellenparametern. Links stehen wieder die Eingangsgrößen und rechts die Aus- 
gangsgrößen. Als Konstanten werden hier der aus der Leitungstheorie her be- 
kannte Wellenwiderstand 8; und das Übertragungsmaß g benutzt. Für einen 
symmetrischen Vierpol lauten die Grundgleichungen in der \Vellenparameter- 
form 


u, = coshgll, +3, sinhgS, | 


R » 291 
%,= N, + cosug %, | ER 


Im folgenden werden vorwiegend nur die Ketten- und Wellenparameter benutzt. 
Das geschieht einmal aus Gründen der Beschränkung und zum anderen deshalb, 
weil sich mit ihrer Hilfe die Kettenschaltung von Vierpolen besonders einfach 
beschreiben läßt. 

Wenn die verschiedenen vorstehenden Vierpolgleichungen auch an Hand der 
T-Schaltung aufgestellt wurden, so gelten sie in ihrer allgemeinen Form doch 
ebenso für jeden anderen Vierpol. Immer sind die Eingangs- und Ausgangsgrößen 
eines Vierpols miteinander in einer Weise verknüpft, die sich durch eines der vier 
Gleichungssysteme Gl. (288) bis (291) ausdrücken läßt. 


4. Die Kettenparameter des Vierpols 


a) Die meßtechnische Bedeutung der Kettenparameter 

Nach Gl. (288) lauten die Vierpolgleichungen in der Kettenparameterform 
W=-UW+B, 
H=cu,+D% 


Es liege die Aufgabe vor, die Konstanten eines Vierpols, der in einen Kasten ein- 
gebaut und seiner inneren Schaltung nach unbekannt ist, ohne Öffnen des Kastens 
durch äußere Strom- und Spannungsmessungen zu bestimmen. Diese Aufgabe 
ist nicht schwierig zu lösen, wenn man sich an Hand von Bild 184 folgendes klar- 
macht: Bei Leerlauf auf der Sekundätseite ist 9, = 0. Mithin muß dann 


u, = Au, 
und 


Y%,=Ceu, 
sein. Bei Kurzschluß auf der Sekundärseite ist U, = 0. Damit wird 


u=%8% 


und 
S = DRM 
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Für die Konstanten folgt hieraus 


u 1 
a SE R> 
Kr 
e 1, (292) 
3o 1 =0 
= % 
% |, =0 


A stellt offenbar das Leerlaufübersetzungsverhältnis der Spannungen dar. Ähn- 
Iıch gibt ® das Kurzschlußübersetzungsverhältnis der Ströme an. Beide Kon- 
stanten sind reine Verhältniszahlen und damit dimensionslos. Die Konstante B 
charakterisiert das Verhältnis der Eingangsspannung zum Ausgangsstrom bei 
Kurzschluß auf der Sekundärseite. Sie hat die Dimension eines Widerstandes. 
C stellt einen Leitwert dar, der den Eingangsstrom mit der Ausgangsspannung 


bei Leerlauf verknüpft. Sein reziproker Wert wird oft Kernwiderstand genannt 
und mit Ü bezeichnet. 


Da die Aussagen von G]. (292) unabhängig von der inneren Schaltung sind und 
daher für jeden Vierpol gelten, ist durch sie der Weg gewiesen, wie man die Vier- 
polgrößen meßtechnisch ermitteln kann: Man hat für die beiden Extremfälle des 
Leerlaufs und Kurzschlusses auf der Sekundärseite betrags- und phasenmäßig 
die Klemmenspannungen und -ströme zu messen und diese dann nach Gl. (292) 
zueinander in Beziehung zu setzen. Dividiert man die beiden ersten Gleichungen 
von Gl. (292), so erhält man einen Ausdruck, der den Leerlaufeingangswiderstand 
W,ı des Vierpols darstellt. Denn es ist 


a ul u, u, 

— ee el. mt) 293 
€ %|s-0 Belgrs 3 la-s sö ’Z 
WW, ; ist gleich dem Quotienten aus den beiden den Leerlauf charakterisierenden 


Konstanten X und €. Die Division der beiden letzten Gleichungen von G]. (292) 
führt auf den Kurzschlußeingangswiderstand ®W,;. Denn es ist 


S_U| %, u, 


3} wur luo =Dr (294) 


1,=0 


W,x ist gleich dem Quotienten aus den beiden den Kurzschluß charakterisieren- 
den Konstanten B und ®. 
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b) Die Kettenparameter und die Aufbauwiderstände eines Vierpols 


a) T-Schaltung 


Der Zusammenhang zwischen den Vierpolkonstanten und den Aufbauwider- 
ständen eines Vierpols hängt von seiner Schaltung ab. Für die T-Schaltung ist er 
bereits bekannt. Er steckt in dem Übergang von Gl. (287) zu Gl. (288). Trotzdem 
soll er hier noch einmal, und zwar auf etwas andere Weise, hergeleitet: werden, um 
zu zeigen, wie man ihn aus der tieferen Bedeutung der Vierpolkonstanten heraus 
auch für jeden anderen Vierpol leicht findet. Nach Bild 184 gilt bei Leerlauf auf 
der Sekundärseite in bezug auf das Verhältnis der Spannungen 


ı We 
u, %=0 Demon +3; 


Der Vergleich mit der ersten Gleichung von Gl. (292) ergibt, daß das Spannungs- 
verhältnis auf der linken Seite gleich dem Reziprokwert der Vierpolkonstante U 
ist. Daraus folgt, daB 


u Be Bı 
UY=- 1 =1-+ 
1, | = 7 7:57 33 
ist. Die zweite Konstante, die durch die Leerlaufgrößen bestimmt wird, ist C. Sie 
wird nach Gl, (292) durch den Ausdruck & = 9 dargestellt. Will man 
2) =0 


€ mit den Aufbauwiderständen der T-Schaltung in Verbindung bringen, muß 
man versuchen, das %,/U,-Verhältnis durch die ee. aus- 


zudrücken. Da bei Leerlauf 3, = zung und U, = Bien ist, nimmt & 
den Wert an 8ı + B5 a +8: 
Rp | 1 
c=— 
u, | G=0 er, 


Bei Kurzschluß auf der Ausgangsseite macht man den Ansatz 

a REN 

Bs Rp 2 Rp 
Hieraus folgt für die Vierpolkonstante ®, die nach Gl. (292) die Bedeutung des 
Kurzschlußübersetzungsverhältnisses der Ströme hat, 


Bı 


Um die Konstante B zu finden, berechnet man zunächst den Eingangsstrom 9, 
bei Kurzschluß auf der Sekundärseite. Es ist 


Sıly=0o= 


— 


men 


2 
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Daraus folgt u, 


U _BeBs_ 
% 


32+ 85 


Multipliziert man dies mit dem Kurzschlußstromverhältnis ®, erhält man 


Sr ar 


tee 


Au) ‚I 


Hlw-o % |u 


I 


3:8, ) Be + 8 _ 
"lu 


Ri 
atgıs) 3 


In diesem Ausdruck steht links entsprechend Gl. (292) die Definitionsgleichung 
für 8. Somit ist 
U, 8:8: Eu 


% |u 


wo 


BB= 


„I tr3+ 


In der folgenden Übersicht sind die Beziehungen zwischen den Kettenparametern 
und den Aufbauwiderständen der T-Schaltung zusammengestellt. Die Übersicht 
enthält zugleich auch die Werte für die x- und X-Schaltung. Sie können durch 
ähnliche Überlegungen wie oben leicht selbst: gefunden werden; vergleiche dazu 
Aujgabe 72 und 73. 


T-Glied n-Glied X-Glied 
Sternschaltung Dreieckschaltung Kreuzschaltung 
E2] 
es 5 
4 or ei 7) nel! % I 3 
d2 
| ee : 3, R Rip (31 +3;) (33 + 3,) 
Iver ur ner 3334 - Yı 3a 
| er 313e 3323; + 323334 + 333431 + 3431 3a 
I 3,3, 3,3 
! e 1 Enzle. 33 3ı +3: +33 +3 
0 3 3ı 35 3ı 35 33 3 Zu 31 3e 
“u 32 3; (3ı +84) (82 +35) 
Ro I Um 3384 — 3132 


£) Die Vierpoldeterminante 


An sich besteht das T-Glied nur aus drei Widerständen. Wenn daher in Gl. (295) 
vier statt drei Gleichungen für die Beziehungen zwischen denWiderständen, 
Strömen und Spannungen aufgestellt sind, ist zu vermuten, daß die vier Glei- 


(295\ 
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chungen nicht unabhängig voneinander sind. Es läßt sich nachweisen, daß zwi- 
schen den Konstanten eines passiven Vierpols ganz allgemein stets die Beziehung 


ril 
ee AD-BC=1 (296) 


Die Gleichung wird die Vierpoldeterminante 4 genannt. Sie besagt, daß von den 
vier Parametern drei willkürlich wählbar sind, die vierte dann aber durch die 
drei anderen bestimmt wird. 

Man beachte noch einmal, daß die Vierpolkonstanten in allen Schaltungen die 
gleichen Spannungs- und Stromverhältnisse beschreiben, ihr Zusammenhang mit 
den Aufbauwiderständen dagegen von der Art der Schaltung nbhängig und bei 
allen Grundschaltungen verschieden ist. 


Aujgabe 72 
Weise durch ähnliche Überlegungen und Rechnungen wie bei der T-Schaltung nach, 


daß die Vierpolkonstanten X, 8, E und ® der x-Schaltung die in der Zusammenstel- 
lung von Gl. (295) angegebenen Werte haben. 


Aujgabe 73 
Führe den gleichen Nachweis für die Kreuzgliedschaltung durch. 


Aufgabe 74 


Kontrolliere durch Einsetzen der Widerstandsausdrücke von Gl. (295) in Gl. (296) 
die Determinantenbedingung. 


5. Symmetrische Vierpole 


a) Die Kettenparameter W, 3 und € 


Die T-, xz- und X-Schaltungen zeigen zwar rein äußerlich nach der Anordnung 
ihrer Schaltelemente einen regelmäßigen, symmetrischen Aufbau. Doch spricht 
man nur dann von einem symmetrischen Vierpol, wenn neben der äußerlich 
symmetrischen Anordnung der Schaltelemente auch die elektrischen Eigen- 
schaften, von beiden Seiten des Vierpols aus betrachtet, die gleichen sind. Ein 
symmetrischer Vierpolliegt dann vor, wenn er, ohne an den Strom-Spannungs- 
verhältnissen der übrigen Schaltung etwas zu ändern, auch umgekehrt, das heißt 
mit vertauschten Ein- und Ausgangsklemmen, in eine Übertragungsanlage ein- 
gesetzt werden kann. 

Die T- und x-Schaltungen sind dann symmetrisch, wenn die Widerstände 8, 
und 3, gleioh groß sind. In symmetrischen X-Schaltungen ist 8, = 3, und 3, =3;. 


=1 ” 22 &1 
Bild 185 
Symmetrische Vierpolo >) Ir} %] %y %7 
% 
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Es ist üblich, die Widerstände in symmetrischen Vierpolen etwas anders zu be- 
zeichnen. Hier sollen die Bezeichnungen nach Bild 185 gewählt werden. Mitihnen 
nehmen in Anwendung auf Gl. (295) die Vierpolkonstanten der symmetrischen 
Vierpole folgende einfache Form an: 


T-Glied a-Glied X-Glied ' 
r r, tr, +tr 
1-98 = et we 
Ve Er 1+,, nu 
8 (297) 
Ben (? ar =) r, u 
2 
1 Li00.% 2 
EL u ie e =) u -L 


Man sieht, in symmetrischen Vierpolen sind Y und ® gleich groß. Die Vierpol- 
determinante nimmt die Gestalt an 


4=M-BC=1 (298) 


b) Die Kettenparameter und die Leerlauf- und Kurzschlußwiderstände ®,, 
und®, , 


Unabhängig vom speziellen Aufbau des symmetrischen Vierpols haben WU, % 
und & bei Leerlauf oder Kurzschluß auf der Ausgangsseite bestimmte Bedeu- 
tungen hinsichtlich der Strom- und Spannungsverhältnisse. Durch geschickte 
Kombination der drei Konstanten erhält man Beziehungen, die es unschwer ge- 
statten, die Leerlauf- und Kurzsohlußwiderstände ®,; und W,; einzuführen. 
Bei der Division von U und E ergibt sich 


1% U, 


ı 9 


NT 


Der Quotient auf der rechten Seite stellt offenbar den Eingangswiderstand ®;: 
des Vierpols bei Leerlauf auf der Ausgangsseite dar. Ganz ähnlich liefert 


2 _U|l,% 


ee 


ee 


Hier steht rechts der Eingangswiderstand ®, ; bei Kurzschluß auf der Ausgangs- 
seite. Es ist also 
A_g 3 299 
eh und y— P%ır (299) 
Vergleiche dazu auch Gl. (293) und (294). Unter Einbeziehung der Determi- 
nantenbeziehung von Gl. (298) läßt sich im zweiten Ausdruck 8 durch X und & 
ersetzen. Es entsteht dann für Y und & ein Zweigleichungssystem, das nach W 
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und & getrennt aufgelöst werden kann. Bildet man als erstes den Quotienten 
B,r/W,r, erhält man 


SB, BC _w-1c wi, 1 
PStyR] ua cu a u 22 
oder 
1 ne Bır Bı = U, k 
DE DIE) Bir 
und daraus 
Pit; 
Y=|/ 1 —_ 300 
| Bu Br er 
Dieses in Gl. (299) eingesetzt, liefert für & 
b) 
u TR (01) 


Br ‚WB ®ır— DW, 2) 
und anschließend für 3 
Bu _ 


B-WN. = Wr Bı- Br - 


(302) 


Die Leerlauf- und Kurzschlußwiderstände lassen sich bei einem Vierpol relativ 
einfach messen oder rechnerisch aus der Schaltung herleiten. Sie bieten damit die 
Möglichkeit, in einfacher Weise die Kettenparameter experimentell oder rechne- 
risch zu bestimmen. 

Beispiel 32 


Die Messung der Leerlauf- und Kurzschlußwiderstände eines unbekannten Vierpols 
ergab, unabhängig von der Frequenz, von beiden Seiten aus die gleichen \Yerte, nämlich 


VRR = OD reludd Wı=W,r=800 reell 


Wie sieht die diesem unbekannten Vierpol gleichwertige T-Ersatzschaltung aus? 


Fi a 


Bild 180. Unbekannter Vierpol 


unbekannter und seine T-Ersatzschaltung 


Vierpol 


Ks 


Aus der Gleichheit der Widerstände auf der Ein- und Ausgangsseite folgt, daß der 
Vierpol ein symmetrischer ist. Da beide Eingangswiderstände unabhängig von der 
Frequenz reell sind, muß der Vierpol aus reinen Wirkwiderständen bestehen, also 
y= Rhundg, = R,sein (Bild 186). 

Anstatt von den Leerlauf- und Kurzschlußwiderständen direkt auf die Aufbauwider- 
stände zu schließen, sollen hier aus den Meßergebnissen erst die Konstanten Y(, Bund 
des Vierpols hergeleitet und dann anschließend über Gl. (297) aus den Kettenpara- 
motern die unbekannten Widerstände R, und R, ermittelt werden. Dieser scheinbare 
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Umweg ermöglicht es, hinterher ohne Schwierigkeit von der T- auf die r-Schaltung 
und X-Schaltung überzugehen. Aus Gl. (300) bis (302) folgt zunächst 


ı— Br ON—- ON 
x 1 Au 1 Be: 
BB) HAMA -H0) 300 
/_ 8 [| 90n 
ol SL gan), —_ I 9400 
zu) Bıı— Ur ON —-80N 


Unter Anwendung des Formelsystems Gl. (297) lassen sich hieraus leicht die Aufbau- 
widerstände R, und R, herleiten. In der T-Schaltung ist 


1 1 
ae 7 
und damit 
1 
R=— =300 
37% 


Der zweite Widerstand wird aus der Y-Konstante berechnet. Es gilt 


I=1+4-14 


Die Auflösung nach AR, ergibt 


oder 
R=6009 


son KON ZsoN son 


Bild 187. Ersatzvierpole 
Be u 1200. 12001 120N. zu Beispiel 32 


Bild 187 zeigt links die eben errechnete T-Ersatzschaltung des unbekannten Vierpols. 
Die beiden rechten Bilder geben die zu Aufgabe 75 gehörigen Lösungen an. Man über- 
zeugt sich leicht, daß alle drei Schaltungen die vorgegebenen Leerlauf- und Kurz- 
schlußwiderstände haben. 


Aujgabe 75 


Bestimme die Aufbauwiderstände des unbekannten Vierpols des vorigen Beispiels in 
der Ausführung als x- und X-Glied. Kontrolliere durch Nachrechnen des Leerlauf- 
und Kurzschlußwiderstandes der einzelnen Schaltungen das Rechnungsergebnis. 
(Antwort: Siche Bild 187.) 


I. Einführung in die Theorie der Vierpole 339 


Beispiel 33 


Ein Vierpol aus reellen Widerständen soll bei einer Eingangsspannung von U, =9V 
und Leerlauf auf der Sekundärseite eine Ausgangsspannung von U,,=6V zeigen. 
Gleichzeitig soll dabei sein Eingangswiderstand 600 Q betragen. Bei Kurzschluß am 
Ausgang soll der Eingangswiderstand auf 400 () zurückgehen. Wie muß der Vierpol in 
dor Ausführung als T-Glied aussehen? 

Über den Vierpol sind drei Aussagen gemacht worden, nämlich 


u| _9v 
: AU VE 1,5 
2 Bu=gi| = mon 
3 Buy = 400 


Der Vierpol muß ein unsymmetrischer mit den drei Widerständen 8,, 3, und 8, sein. 
Ein symmetrischer Vierpol würde die drei Bedingungen nicht erfüllen können, da er 
nur zwei frei wählbare Widerstände enthält. 

Nach Gl. (292) steckt in der ersten Bedingung eine direkte Aussage über W. Es ist 


N 


9 
RT 


=1,5 
ı 
Nach G]. (293), die den Leerlaufwiderstand eines unsymmetrischen Vierpols mit den 
Konstanten V und E verknüpft, kann aus Y und der zweiten Bedingung die Größe € 


ermittelt werden. Es ist 
bt 1,5 l 


Sn D, con oQ 
Weiterhin ist nach Gl. (295) 


u Its und CG= 1 
35 


EN 
Aus der zweiten Gleichung folgt 
8 = - = 400 
Damit läßt sich aus der ersten Gleichung 8, zu 
3 = 3: U-3;=3 (1-1) = 4000. 0,5 


= 2000 


oder 


bestimmen. Die Größe von 8, wird aus dem Kurzschlußwiderstand ermittelt. Aus der 
Kombination von Gl. (294) und (295) folgt 


Ds} Bu+ 3.4 
Qr=—= 3 
N B:+ 35 
83 


22° 
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oder 
200N — Is + 3:8: + 818 _ B2(8ı +39) + 3185 
3: +8 
r a 200n 400N 


00 
Eine kurze Umformung liefert | j A 


3; = 4000 Bild 188. Vierpul zu Beispiel 33 


Bild 188 zeigt die Schaltung des Vierpols mit den Größen der Widerstände. Wie man 
sich leicht überzeugt, erfüllt er die in der Aufgabe gestellten Bedingungen. 


6. Einführung des Übertragungsmaßes q und dos Wellenwiderstandes $z 


In der Leitungstheorie hatten sich das Übertragungsmaß g =a +jb und der 
Wellenwiderstand 8, als die Größen erwiesen, die sich am besten zur Charakteri- 
sierung der Übertragungseigenschaften von Fernleitungen eigneten. Mit ihnen 
konnten in übersichtlicher Weise der Spannungs- und Stromverlauf sowie die 
Längenabhängigkeit des Scheinwiderstandes und die sonstigen Eigenschaften 
einer Leitung beschrieben werden. Da Vierpole ihre zahlenmäßig stärkste An- 
wendung innerhalb der Nachrichtenübertragungstechnik auf Leitungen gefun- 
den haben, liegt es nahe, zwecks Vereinheitlichung der Beschreibung zu ver- 
suchen, die Vierpolkonstanten W, 8 und CE durch Größen zu ersetzen, die eine den 
Leitungskonstanten g und 3 ähnliche Bedeutung haben. 

In der Leitungstheorie war für den Zusammenhang zwischen den Strömen und 
Spannungen am Anfang und an der Stelle x einer beliebig abgeschlossenen Lei- 
tung die Beziehung Gl. (201) gefunden worden. Sie lautete 


U,=coshyx-U,+ B,sinhyz- % 


rg + coshyz- Sr 
ÖL 


Wird als Punkt x das Ende der Leitung mit der Länge ! gewählt, wird 
yz=yl=g und UÜ,=U, beziehungsweise 9, —=% 


Damit nehmen die Übertragungsgleichungen der Leitung die Form an 


\ 


U = coshg-U. + B,sinhg-%, | 
sinh.g 
Bı 


(303) 


U,+ coshg-%, | 


nn nn Re 
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Vergleicht man diese Gleichung mit Gl. (288), die in bezug auf symmetrische 
Vierpole die Form 
Vv=- A, +B% 
‚=, +B% I (304) 
HS, HaR | 
hat, stellt man eine weitgehende Übereinstimmung im Aufbau der beiden For- 
meln fest. Links stehen in beiden Systemen die Eingangsgrößen U, und 9, und 
rechts die Ausgangsgrößen U, und %,. Da nun Leitungen auch als Vierpole auf- 
gefaßt werden können, müssen ihre Eigenschaften sowohl durch Gl. (303) als 
auch durch Gl. (304) darstellbar sein. Das bedeutet aber, daß wegen des gleicheu 
Aufbaus die Koeffizienten in beiden Gleichungssystemen einander gleich sein 
müssen. Die Gegenüberstellung liefert 
Y = coshg \ 
eoshgq =“ oder g= arcoslıd 
® = 3,5inhg r 
beziehungsweise 


sinhq 3ı = Vz 


Ei 
ÖL 


Die Bedingung der Vierpoldeterminante wird automatisch erfüllt, da nach der 
Theorie der hyperbolischen Funktionen 


m — BC= cosh’g— sinh’g=1 


ist. An Stelle der Kettenparameter W, 8 und & können demnach zur Kennzeich 
nung eines symmetrischen Vierpols auch die Wellenparameter g und 8, heran- 
gezogen werden. Während jedoch g und 8, bei einer Leitung im Zusammenhang 
mit der Vorstellung von fortschreitenden \Vellen bestimmte physikalische Be- 
deutungen haben, kann man den gleichen Größen in der Vierpoltheorie keinen 
ähnlichen Sinn unterlegen. In der Leitungstheorie war 8, das Verhältnis von 
Wellenspannung zu Wellenstrom, das Fortpflanzungsmaß g kennzeichnete mit 
seinem reellen Betrag das exponentielle Abklingen der Wellen längs der Leitung 
und mit seinem imaginären Betrag die Laufzeit der Wellen. In der Theorie der 
Vierpole, die im allgemeinen keine große räumliche Ausdehnung haben und dem- 
entsprechend auch keine fortschreitenden Wellen aufweisen, sind g und 8, mehr 
formale Größen. Man bezeichnet g als das Übertragungsmaß des Vierpols. 3, 
wird weiterhin der Wellenwiderstand genannt. Ebenso behalten die beiden Be- 
standteilea und 5 von g ihre alte Bezeichnung: Dämpfungsmaß beziehungsweise 
Phasenmaß. 

Die Bedeutung der neuen Kenngrößen für den Vierpol geht aus folgender Be- 
trachtung hervor: Schließt man einen Vierpol mit einem Widerstand W, ab, 
stellen sich U, und 9, auf jeden Fall so ein, daß die Bedingung 

U, 


m (306) 


IE | (305) 
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erfüllt ist. Wählt man als Verbraucherwiderstand einen von der Größe 37, wird 
% = U,/®, = U,/B,. Damit vereinfacht sich für diesen speziellen Abschluß das 


Gleichungssystem Gl. (303) zu 
U, = (coshg-+ sinh g)U, N (307) 
3, = (coshg + sinn g)®, J 


Bei der Division der beiden Gleichungen ergibt sich 


are 08 
7 %, 8ı (3 ) 


Dieses Resultat besagt: Beim Abschluß eines Vierpols mit seinem Wellenwider- 
stand wird der Eingangswiderstand gleich dem \Vellenwiderstand oder gleich 
dem Abschlußwiderstand. Der \Vellenwiderstand kennzeichnet demnach den- 
jenigen Widerstand, mit dem man einen Vierpol abschließen muß, damit sein 
Eingangswiderstand gleich seinem Abschlußwiderstand wird. 

Da 


coshg+ sining= — — + — ——- — eS 


ist, folgt als weiteres Ergebnis aus Gl. (307) 


u =IinZi=g (309) 


Diese Lösung besagt, daß bei angepaßtem Abschluß - nur dafür gilt ja Gl. (307) - 
das Übertragungsmaß g das logarithmische Verhältnis der Eingangs- zur Aus- 
gangsspannung beziehungsweise das der entsprechenden Ströme wiedergibt. In- 
folge seines komplexen Wertes bestimmt g= «a + jb sowohl das Amplituden- 
verhältnis als auch den Phasenunterschied der Eingangs- und Ausgangsgrößen. 
Führt man in Gl. (309) U, mit U, eJfı und U, = U, e/#: ein, erhält man 


R U = U : 
B=a+ ine Pl) 


2 


Aus dem Vergleich der reellen und imaginären Bestandteile auf beiden Seiten 
folgt ö 
a=In an beziehungswese =In un: | 
U; I; (309) 

b=9N—-M 


Damit ist gezeigt, daß die Übertragungseigenschaften räumlich nicht stark aus- 
gedebnter Netzwerke, sofern sie symmetrisch sind, auch durch die beiden Kon- 
stanten g und 3; beschrieben werden können. g und 3; haben eine den Leitungs- 
größen ähnliche Bedeutung: 

Der Wellenwiderstand ist der Widerstand, mit dem man einen Vierpol ab- 
schließen muß, um am Ausgang Reflexionen zu vermeiden und ein Maximum an 
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Scheinleistung an den Abschlußwiderstand 
zu übertragen. Er ist zugleich der Wider- 
stand, mit dem man den Vierpol abschließen 
muß, wenn sein Eingangswiderstand gleich 
seinem Abschlußwiderstand sein soll. Ver- 
gleiche dazu Bild 189, das andeutet, daß 
der Fall ®, = ®W, einen ganz speziellen 


343 
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MR —e 
— 


a 
Fall in der Fülle der Abschlußmöglichkeiten Li 
“ darstellt. 3, hängt nach GI. (305) nur von DO, KK 


|» [ Den 
den Vierpolgrößen, nicht aber von den an- 3 ; 


geschlossenen Netzwerken ab. 
Das Übertragungsmaß g beschreibt in log- i > 
nen Form die Spannungs- oder ma] a [Dee 
Stromübertragung. Der Realteil @ bezieht 
sich auf das Amplitudenverhältnis, der Bild 189. Abschlußwiderstand und 
Imaginärteil 5 kennzeichnet den Phasen- Ein ga ngewideratandbein en EylZET 
unterschied zwischen den Ein- und Aus- 
gangsgrößen. Entsprechend der obigen Ableitung gilt das allerdings nur 
unter der Voraussetzung, daß der Vierpol exakt mit seinem Wellenwiderstand 
abgeschlossen ist. Bei Tehlanpassung treten durch Reflexionen zusätzliche 
Dämpfungen, sogenannte Stoßdämpfungen, und zusätzliche Phasendrehungen 
auf. In diesen Fällen muß zur Beschreibung der Strom-Spannungsverhältnisse 
statt des Vierpolübertragungsmaßes g das Betriebsübertragungsmaß g, mit dem 
Betriebsdämpfungsmaß a, und dem Betriebsphasenmaß 5b» benutzt werden. 
Näheres hierüber steht im Abschnit II. 7. dieses Kapitels. 
BeiAnpassung am Ein- und Ausgang gilt 

u, 


U. 
ny_=4 oder np =a und 9, —-9%=b 


Bei Fehlanpassung gilt (810) 


N, 
In— =g, oder In 


T - =0,;, und 9%,-9- 55 


U, 


Auf die Berechnung des Betriebsübertragungsmaßes soll an dieser Stelle noch 
nicht näher eingegangen werden. Es wird im folgenden vielmehr immer mit der 
Annahme idealer Anpassung gearbeitet. 


a) Die Wellenparameter und die Aufbauwiderstände eines Vierpols 


Um Vierpole mit bestimmten Eigenschaften hinsichtlich des Frequenzganges ihres 
Übertragungsmaßes und Wellenwiderstandes berechnen zu können, muß die 
Abhängigkeit dieser Größen von den Aufbauelementen bekannt sein. Auf dem 
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Wege über die Beziehungen, die einerseits zwischen 3,, g und den Vierpolkon- 
stanten WU, 8 und € und andererseits zwischen X, ®B, & und den Größen ı, 
und r, bestehen, lassen sich diese Zusammenhänge leicht herleiten. Zunächst gilt 
nach Gl. (305) ganz allgemein für jeden Vierpol 


cohg= U 
3 = V CT 


a) T-Schaltung 
Speziell für die T-Schaltung gilt nach Gl. (297) 


A=14 8-n[2+ “) m 


Kombiniert man dieses mit den obigen Gleichungen, ergibt sich 
Ih . | 
cohg=1+ er oder g= arcosh(l1+ =) | 


und > (311) 


=) nu[2+ = yFnnyı+ n 


a 2% 


oder auch 


8, = ulm + 2) 


Für manche Anwendungsfälle, zum Beispiel die der Siebschaltungstheorie, ist e3 
zweckmäßig, die Gleichungen noch etwas umzuformen. Ähnlich den trigonome- 


trischen Funktionen bestehen zwischen den hyperbolischen Funktionen folgende 
Beziehungen: 


© ee 1 
cosshze=1-+ 2sinh? a. beziehungsweise sinh 5 = l m (312) 


oder 


ae 
eoshz+l (13) 


© ; £ h 
cosh% = 2cosh? 5 — 1 beziehungsweise cosh > = V we > 


Dieses auf Gl. (311) angewendet, ergibt, wie man leicht nachrechnen kann, 


ia yaztızı -V- 
2 j 2 z 


BIT, 


oder 


coch l — mu & 
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Damit lassen sich für g und 3, auch folgende häufig einfacher zu verarbeitende 
Beziehungen aufstellen: 


a 7 
sinh = On 
Io 


(314) 
3. = rt | 1 +74 - Prcosh 


ng 


In dieser Form werden sich die beiden Übertragungsgrößen in der Siebschaltungs- 
theorie wiederfinden. 


ß)rx-Schaltung 
Nach Gl. (297) gilt für die x-Schaltung 


A=1+2 %=u5 -—(2+#) 
ı \ 1 


Bei der Kombination mit den Ausgangsgleichungen cosh g = Mund 8, = 2 
ergibt sich für die Wellenparameter 


colg=1I+.-. 
tı 
und 
Te | — BER (315) 
2+— V aan 
t; 27% 
oder auch 


LT I 793 
a Van 


In der Siebschaltungstheorie benutzt man die Gleichungen gern in der über 
Gl. (312) und (313) abgewandelten Form 


r 
und Eur . (316) 
FEN 1 [tt 1 
8% = Y ———— ] == RE | 
= ] + Is cosh — 
D) T - 
er 


y) X-Schaltung 
Bei der X-Schaltung übernimmt man aus Gl. (297) die Beziehungen 
P) 


2 
ER | Br [se 
BD 1) ED 91 


nn Mn mr ee 


nn LU L 
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Sie ergeben für den Zusammenhang zwischen den Wellenparametern und den 
Aufbauwiderständen 


t 
1+— 
eoshg- U + _ 3 | 
th t (317) 


Ir el 


Von diesen Beziehungen wird später bei der Behandlung der Laufzeitglieder Ge- 
brauch gemacht. 


b) Die Wellenparameter, Leerlauf- und Kurzschlußwiderstünde eines Vierpola 


Schon in der Leitungstheorie wurde darauf hingewiesen, daß die einer direkten 
Messung nur schwer zugänglichen Kenngrößen 3, und g sich leicht indirekt 
durch eine Leerlauf- und Kurzschlußmessung bestimmen lassen. Unter Zuhilfe- 
nahme der Kettenparameter WU, 8 und €, deren Zusammenhang mit dem primär- 
seitigen Leerlaufwiderstand W,; und Kurzschlußwiderstand ®,z in den Glei- 
chungen Gl. (300) bis (302) niedergelegt ist, findet man ohne Schwierigkeit 


ale 


3, = YSı8ır (318) 


oder 


Der Wellenwiderstand eines symmetrischen Vierpols ist gleich dem geometrischen 
Mittel aus seinem Leerlauf- und Kurzschlußwiderstand. Das Vorzeichen der 
Wurzel muß so gewählt werden, daß 3, einen positiven Realteil aufweist. 

In bezug aufg geht man von dem Ansatz cosh g = W aus. Für ihn liefert Gl. (300) 


N (319) 


cosha= '/- 
I Br 


Die Schwierigkeiten mit dem Aufschlagen der hyperbolischen Funktionen, vor 
allem bei komplexem Argument, umgeht man, wenn man für das Übertragungs- 
maß folgende Entwicklung durchführt: Berücksichtigt man, daß 


ed + e® 


eosh g = 5 


ist, kann man schreiben 
2eochg=2U= ++ 
e 


oder 
&° _2Yet!=—-1 
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Das stellt eine quadratische Gleichung für die Unbekannte e? dar. Ihre Lösung 
lautet 


= MZ1 
oder 

= In (X + ]) (320) 
Das Vorzeichen der Wurzel folgt daraus, daß ] 42 — 1 nach der Determinanten- 


bedingung gleich BE = V& = en ist. Es muß bei einem gegebenen Vier- 
L 


pol, also gegebenem ®, gleich dem Vorzeichen von ®/8, sein. Drückt man in 
Gl. (320) A durch ®,,;und W,; aus, erhält man 


a RR Dit) 
Bl RER 
8 a’ Bı-Bır +] Bı— Bir 


YR; ı + YRır 
ir Fir 


Bei Benutzung dieser Formel kommt man mit den überall vorhandenen Tabellen 


g=In (321) 


der natürlichen Logarithmen aus. 


7. Die Kettenschaltung symmetrischer Vierpole 


Werden die Ausgangsklemmen eines Vierpols VP I mit den Eingangsklemmen 
eines zweiten Vierpols YP2 verbunden und an den zweiten Vierpol ein dritter 
VP3 angeschlossen, entsteht eine Kevtenschaltung dreier Vierpole. Sie kann 
nach Bild 190 als ein einziger Vierpol, der zwischen den Klemmenpaaren 4 und Z 
liegt, aufgefaßt werden. Haben die Wellenwiderstände der drei Vierpole den 
gleichen \Vert &, und ist der dritte Vierpol exakt mit W, = 3, abgeschlossen, 


Bild 100. Ketienschaltung dreier Vierpole 


so hat der letzte Vierpol einen Eingangswiderstand, der gleich 3, ist. Dadurch 
wird automatisch der zweite Vierpol exakt angepaßt abgeschlossen, so daß sein 
Eingangswiderstand ebenfalls den Wert 3, annimmt. Er sorgt dafür, daß auch 
der erste Vierpol angepaßt abgeschlossen wird. Wegen der sauberen Anpassung 
jedes Vierpols kann für das Gesamtübertragungsmaß angesetzt werden 


ge ef nn ar 


Ozon 12 (7 mn ni 


| 
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oder 
Ogs "Ihr + 9 


Dieses Resultat besagt, daß das Gesamtübertragungsmaß q,., einer Ketten- 
schaltung von Vierpolen bei Anpassung am Ende und zwischen den einzelnen 
Gliedern gleich der Summe der einzelnen Übertragungsmaße ist. Aus 


I eh terra r 
folgt a=a, ta +a3+ta,+ | (322) 


b=b,+ba+b,+b,+*-- 


Die Übertragungsfähigkeit einer Kettenschaltung von Vierpolen läßt sich dem- 
nach schnell und sicher durch eine einfache Summation der Dämpfungs- bezie- 
hungsweise Winkelmaße ermitteln. Die einfache Aufrechnung ist nur möglich, 
wenn man als Kenngrößen die Wellenparameter 3, und g oder die mit ihnen 
innerlich verwandten Kettenparameter U, B und € verwendet. Würde man die 
Einzelvierpole durch ihre Widerstands- oder Leitwertsparameter charakteri- 
sieren, wäre die Gesamtübertragunssfähigkeit nicht in so einfacher Weise durch 
die Einzelparameter darstellbar. Außerdem bietet der \Vellenwiderstand eine 
Handhabe, die einzelnen Vierpole so zu dimensionieren, daß sie sich stoßfrei an- 
einanderreihen lassen. In diesen Eigenschaften der Wellenparameter liegt be- 
gründet, daß man in den Fällen, in denen eine Kettenschaltung von Vierpolen 
vorliegt, gern von den Vierpolgleichungen in der Wellenparameterform Gebrauch 
macht. Bei der Dimensionierung hat man lediglich darauf zu achten, daß alle 
Kettenvierpole den gleichen Wellenwiderstand erhalten. Hinsichtlich des Über- 
tragungsmaßes bestehen keine Bedingungen zwischen den einzelnen Vierpolen. 


Jeder Vierpol bekommt für sich das Übertragungsmaß, das er entsprechend 
seiner Aufgabe haben soll. 


8. Die unsymmetrischen Halbglieder 


In den bisherigen Ausführungen wurde die Wellenparametermethode in An- 
lehnung an die Leitungen nur auf symmetrische Vierpole angewendet. Sie soll 
jetzt in knapper Form und ohne Ableitung der einzelnen Grundformeln auch auf 
unsymmetrische Vierpole ausgedehnt werden. 

Bei unsymmetrischen Vierpolen werden zwei Wellenwiderstände 3,, und Br: 
voneinander unterschieden. Sie haben im Prinzip die gleiche Bedeutung wie der 
Wellenwiderstand eines symmetrischen Vierpols, nämlich die, daß sie als Ein- 
gangswiderstände in Erscheinung treten, wenn man den Vierpol auf der anderen 
Seite mit einem Widerstand gleich dem dortigen Wellenwiderstand abschließt. 
Bild 191 veranschaulicht das grafisch. Man kann auch sagen, 87, und Br. sind 
die Widerstände, mit denen man die Vierpole auf der Seite / beziehungsweise 2 
abschließen muß, um sowohl auf der Eingangs- als auch auf der Ausgangsseite 
Reflexionen und damit zusätzliche Stoßdämpfungen zu vermeiden. 
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Es läßt sich zeigen, daß der Wellenwider- 
stand jeweils gleich dem geometrischen = RA, > 
Mittel aus Leerlauf- und Kurzschlußwider- “#2 


stand der betreffenden Seite ist. er vom Vierpol und 305 


-] AB o o 
811 = = Br | EN NE: A 
u + (323) SR = Marlız 
DB > 
81: =] VE — /Reı War , 2 
= Mr; 
@,=} | — m,=}3 

Hinsichtlich des Übertragungsmaßes ergibt Ps Da ein; A 


die Theorie, daß bei exakt angepaßtem 

Abschluß das logarithmische Spannungs- Bild 101. De a 
= ® 5 angepaßt abgeschlossener 

oder Stromübersctzungsverhältnis ent- Mhaymmattlschät VIerMdl 

weder durch 


ecohg=- AD (324 a) 

oder durch 

ung= SS - Y; zn (324 b) 

1 al 
oder auch durch 
g=ehyAD+AMI- 1] (824 c) 
beschrieben wird. 
Ei] 
Bild 102. Das Halbglied als Vierpol 
Ar % "An 


Von den unsymmetrischen Vierpolen spielt das sogenannte Halbglied (Bild 192) 
eine große Rolle, besonders in der Sjebschaltungstheorie. Sein Name rührt daher, 
daß man sich aus zweien von ihnen die T- und x-Schaltung aufgebaut denken 
kann. Bild 193 veranschaulicht die Entstehung der beiden Schaltungen durch 
Aneinanderreihen zweier gleicher Halbglieder, von denen das eine in seiner 


3 ! dı dr F 
[e} ö 
Bild 103 _ .-— - 32 
Der Aufbau eines symmetrischen dır [Bj 2 
Vierpols aus zwei Halbgliedorn 2 B 


(a Entstehung einos T-Glicdes, ER 31 


b Entstehung eines r-Gliedes) be =] [>=] 
I 
a2 .--, > 32|| -_— 
Zurläur 


din 
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Durchgangsrichtung umgedreht ist. Schaltet man sie so aneinander, daß die 
Längswiderstände außen liegen, entsteht ein T-Glied, liegen die Querwiderstände 
außen, entsteht ein x-Glied. Das Halbglied hat als unsymmetrischer Vierpol zwei 
verschiedene \Vellenwiderstände 3,, und 8;.. In Anbetracht dessen, daß, wenn 
bei der Aneinanderschaltung die Seite / außen liegt, ein T-Glied entsteht, hat 
man den \Vellenwiderstand 3,, mit 37 bezeichnet. Entsprechend ist für 37, die 
Bezeichnung 3, gewählt worden, um anzudeuten, daß, wenn die Seite 2 außen 
liegt, ein x-Glied entsteht. Bei der T-Schaltung stoßen innen die beiden Wellen- 
widerstände 8, zusammen, bei der r-Schaltung stehen sich innen die beiden 
Wellenwiderstände 3 gegenüber. Ist das rechte Halbglied außen, das heißt 
rechts, mit einem Widerstand entsprechend seinem äußeren Wellenwiderstand 
abgeschlossen, ist sein innerer BEingangswiderstand gleich seinem inneren Wellen- 
widerstand. Dadurch wird der linke Vierpol rechts exakt angepaßt abgeschlossen, 
so daß sein linker Eingangswiderstand gleich seinem linksseitigen \Vellen wider- 
stand ist. Die Zusammenschaltung erfolgt damit stoßfrei und ohne Reflexionen, 
wenn die äußeren Abschlußwiderstände gleich den äußeren Wellenwiderständen, 
also im Fall des T-Gliedes gleich 37 und im Fall des z-Gliedes gleich 3,, sind. 
Das Gesamtübertragungsmaß des Vierpols ist dann gleich der Summe der beiden 
einzelnen Übertragungsmaße. 

Das in Bild 192 dargestellte Halbglied hat von der Seite Z aus den Leerlauf- 
widerstand ®, 7; = 8, + 3, und den Kurzschlußwiderstand ®,; = 3,. Von der 
Seite 2 ausist W,; = 3, und RW, = BB: Demzufolge nehmen die Wellen- 

Shawn 
widerstände des Halbgliedes nach Gl. (323) einen Wert an von 


Br = Ver = VB + 3.) | 


2 .\; (325) 
one: 81 82 
- 8, Sa=)/ 3: - | 
Br } al 2x | B: ‚+3 
Die beiden Ausdrücke lassen sich umformen in 
fr 
ei 8 1 FE 
3r = y3,3 ] 7 
und N (326) 


Wie man sieht, hängen 37 und 3, beide sowohl vom Produkt als auch vom Quo- 
tienten der Aufbauwiderstände ab. 


Zur Berechnung des Übertragungsmaßes g benötigt man nach Gl. (324a oder c) 
das Produkt der Kettenparameter X und ®. X stellt das Leerlauf-Übersetzungs- 
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verhältnis der Spannungen und ® das Kurzschluß-Übersetzungsverhältnis der 
Ströme dar. Wie man an Hand von Bild 192 ohne Schwicrigkeit herleiten kann, 
hat das Halbglied von der T-Seite aus einen A-Wert von 


(ala ul he 


und einen ®-Wert von 


Entsprechend wird von der x-Seite aus 
Sl 


At) 
a: 


Bildet man die Produkte Ur Dr und U, D,, erkennt man, daß sie beide gleich 
groß sind. Von beiden Seiten aus st YD =1+ a. Demzufolge hat das 


Übertragungsmaß des Halbgliedes, unabhängig davon, von welcher Seite aus die 
Speisung erfolgt, einen Wert von 


IHatbglica = IR (AD+/YAD-D)= n() Sr 2 ar 1) (327) 


Aus der Unabhängigkeit des Übertragungsmaßes von der Energieflußrichtung 
folgt, daß zwei hintereinandergeschaltete Halbglieder, einerlei ob dabei ein T- 
Glied oder ein r-Glied entsteht, ein Gesamtübertragungsmaß haben, das doppelt 
so groß wie das des einzelnen Halbgliedes ist. Man kann daher schreiben 


ur) 


% 3 
gr = wen oe a (1 le 1 | (328) 


oder 


Auf den gleichen Wert kommt man, wenn man das T- oder z-Glied als Ganzes be- 
trachtet und zur Berechnung seines Übertragungsmaßes die Gleichung GI. (320) 
in Verbindung mit Gl. (297) heranzieht. Man hat dabei lediglich zu beachten, daß 
der Querwiderstand in dem aus zwei Halbgliedern zusammengesetzten T-Glied 


gleich & ist, während er in Gl. (297) den Wert r, hat. 


Die bisherigen Ausführungen hatten die Aufgabe, einen Überblick über die Pro- 
bleme der Vierpoltheorie zu geben. Sie sollten zeigen, in welcher Weise man die 
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Übertragungsfähigkeit eines Vierpols beschreiben und aus seinen Aufbaudaten 
ermitteln kann. Es wurde bewußt auf eine ganz allgemeine Darstellung der Vier- 
poltheorie, die unter Zuhilfenahme der Matrizenrechnung erfolgt, verzichtet. Es 
wurden nur die Grundformeln und Grundvorstellungen entwickelt, die für die 
Anwendung der Vierpoltheorie auf spezielle Schaltaufgaben, wie Dämpfungen, 
Filter und Laufzeitglieder, von Bedeutung sind. 


9. Anwendungen der Vierpoltheorie 


Sollen Vierpole hergestellt werden, die hinsichtlich der Frequenzabhängigkeit 
ihres Übertragungsmaßes, also ihres Dämpfungsverlaufes oder Phasenganges, 
bestimmte Bedingungen zu erfüllen haben, wird man nach Möglichkeit die 
Grundschaltungen der Vierpole, also die T-, x-, X- oder Brückenschaltung, an- 
wenden. Die folgende Übersicht zeigt, welche Grundtypen sich für die einzelnen 
Anwendungsbereiche als die am besten geeigneten herausgestellt haben. 


Anforderungen Bezeichnung 4 
an das Übertragungsmaß des Vierpois | Schaltung des Vierpola 

Für alle Frequenzen Dämpfungsglieder 
a = fester, vorgeschrie- Fe Ö — Ö . 

bener Wert N a a, Ze: 

del festem a dei reründerborem & 

m | 
a = 0 im Durchlaß- Filter an 

bereich 17.23 


p 

a = möglichst groß im  Tietpen ya 
Sperrbereich ar Hart - Area] 

Über den Verlauf von 5 


keine Vorschrift möglich " Bendspeere Ekeneh) 


Bestimmter Verlauf der Laufzeit- oder 


rd 
Phase 5 oder der Lauf- |Phasenausgleichs- un en 
zeit glieder >24 3X 
a = möglichst Null 


Bestimmter Verlauf der Entzerrer 
Dämpfung a zum Aus- 

gleich von Dämpfungs- 

verzerrungen 


Tabelle 5. Anwendungsbereiche der Vierpol-Grundschaltungen 
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II. Dämpfungsglieder 
1. Anwendung 


Dämpfungsglieder haben die Aufgabe, unabhängig von der Frequenz einen 
Energiefluß in definierter Weise zu schwächen. Sie müssen so beschaffen sein, 
daß sie beim Einsetzen in die Schaltung deren Widerstandsverhältnisse nicht 
verändern. Das bedeutet, daß ihr 3,-Wert dem der übrigen Vierpole angepaßt 
sein muß. 

Dämpfungsglieder werden einmal als sogenannte Verlängerungsleitungen VL 
verwendet. Soll beispielsweise eine trägerfrequente Fernverbindung mit ihren 
Leitungen, Verstärker- und Modulationsgeräten eingepegelt werden, müssen an 
bestimmten Stellen veränderbare Dimpfungsglieder, mit denen man die Leitung, 
um ihre Dämpfung künstlich zu erhöhen, gewissermaßen „verlängert“, eingebaut 
werden. Potentiometer sind in solchen Übertragungsanlagen für die Regelung 
nicht gut brauchbar, da sie keine konstanten Abschlußverhältnisse schaffen. 
Zum Vergleich dazu diene Bild 194, das erkennen läßt, daß bei Verwendung 


> El r— 


Fernleitung 


DE) 


Bild 104. Einpegelung einer Fernverbindung (a mit veränderbarem Dimpfungsglied VZ, 
5b mit Potentiometer P) 


eines Potentiometers der eingangsseitige Abschlußwiderstand der Fernleitung 
nicht konstant und gleich dem Wellenwiderstand bleibt. Diese Fehlanpassung 
kann unter ungünstigen Bedingungen Anlaß zur Ausbildung von Mehrfach- 
Echos auf der Verbindung geben. 

Dämpfungsglieder werden fernerhin zur Reflexionsverminderung benutzt. Müssen 
Netzwerke in Reihe geschaltet werden, deren Wellenwiderstände nicht im ganzen 
Frequenzbereich übereinstimmen, treten frequenzabhängige Reflexionen auf. 
Sie lassen sich verringern, wenn man zwischen die beiden Netzwerke ein kleines 
Dämpfungsglied einschleift. Das Dämpfungsglied bedingt zwar eine zusätzliche 
Dämpfung der ganzen Verbindung, verbessert aber ihren Frequenzgang. Bild 195 
zeigt als Anwendungsbeispiel ein Dämpfungsglied a zwischen zwei Vierpolen 


> Bild 195. Dämpfungsgllied 
Fernleitung 3,5 zwischen zwei Vierpolen 
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(Fernleitung mit 3,, und Siebschaltung mit 3,,) mit unterschiedlichem Fre- 
quenzgang ihrer Wellenwiderstände. 

Eine dritte und bedeutende Anwendung haben die Dämpfungsglieder in Form 
der sogenannten Eichleitungen in der Meßtechnik gefunden. Soll die Dämpfung 
oder Verstärkung einer Schaltung direkt in Neper gemessen werden, benötigt 
man geeichte N-Normalien, also gewissermaßen Leitungen bestimmter Länge 
mit hinsichtlich der Dämpfung definierten Werten, aber ohne Phasendrehung. 
Eichleitungen bestehen aus Dämpfungsgliedern, die in verschiedenen Abstu- 
fungen ron zum Beispiel 0,01 oder 0,1 N regelbar sind. 


2. Dämpfungsglieder in T-Schaltung 


Die Grundschaltung fast aller Dämpfungsglieder ist in der erdunsymmetrischen 
Ausführung die T-Schaltung und in der erdsymmetrischen Ausführung die H- 
Schaltung. Dämpfungsglieder sollen Energie vernichten, und zwar unabhängig 
von der Frequenz. Deshalb enthalten sie keine Blindwiderstände, sondern be- 
stehen aus rein reellen Widerständen. Mit den Bezeichnungen von Bild 196 und 


Rı Rı 


Rp Bild 196. Dämpfungsglied in T-Schaltung 


unter Verwendung von Gl. (314) hat das Dämpfungs-T-Glied ein Übertragungs- 

maß von der Größe Vo 
un li a Ban 

sinh 3 = sinh een: 


(329) 


Um das Dämpfungsmaß a vom Winkelmaß 5b trennen zu können, wird der hyper- 
bolische Sinus etwas umgeformt. Ähnlich wie bei sin (« + ß) gilt zunächst 
.,a+jb .,a 3) 9 era 
} = —_. = en: ee 
sinh — sinh 3 coshj 5 + cosh 3 sinh j 3 


- 


Mit Hilfe der zwischen den e-Funktionen und den hyperbolischen und trigono- 


» . “ b 
metrischen Funktionen bestehenden Beziehungen läßt sich zeigen, daß coshj — 


b Een re au 5 
= cos— und sinhj = jsin ist. Dies auf die vorstehende Gleichung an- 


gewendet, ergibt 
., a+jb rt b : N 
en! = ee —ı =, 330 
sinh —, =sinh 5 0055 + jeosh 5 sinz (330) 


Nach Gl. (329) ist bei Dämpfungsgliedern sinh I rein reell gleich Vs 
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Daraus folgt, daß in Gl. (330) der Imaginärteil 0 sein muß und der Realteil für 


sich allein den Wert VER annehmen muß. Man kann also ansetzen 
2 


a,b 
coch sin Z— 0 
und 
L. b_ı:R 
sinh — cos. = 3ER 


Da der hyperbolische Kosinus nie Null werden kann, sondern gleich oder größer 


als Eins ist — vergleiche dazu Bild 201 -, muß in der oberen Gleichung sin S —o8 


das heißt b = 0, sein. Das besagt, daß Ein- und Ausgangsspannung die gleiche 
Phase haben. Sie sind nicht gegeneinander phasenverschoben, was wegen des 
Fehlens jeglicher Blindwiderstände auch zu erwarten ist. Beachtet man, daB 


für b = 0 cosb oder cos ” = 1 wird, nimmt die untere Gleichung die Form an 


sinh 5 = Vz$- (331) 


Neben dem Übertragungsmaß wird noch der \Vellenwiderstand benötigt. Die 
Verwendung reeller Widerstände bedingt, daß er rein reell gleich Zr ist. Gl. (314) 
liefert für ihn 


n=Z, =Y®R\R, cosh 5 


oder 


=Y2R,R, (332) 
a 

cosh — 
Aus der Kombination von Gl. (331) und (332) lassen sich bei vorgeschriebener 
Dämpfung und vorgegebenem Wellenwiderstand leicht die für das Dämpfungs- 
glied erforderlichen Widerstände berechnen. Aus der Multiplikation folgt 


sinh 5 
Ze 
cosh 5 
oder 
a 
R,=2, tanh 5 (333) 
Die Division ergibt zunächst 
a a 
sinh z cosh z je iin 
Zr 2R, 
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Daraus folgt re Zr 
Tr 
2sinh — cosh — 
oder, da der Nenner, ähnlich sina = 2 sin = cos z ‚ gleich sinh a ist, 
Z, 
=—— 334 
27" sinha 035) 


Gl. (333) und (334) stellen die Berechnungsgleichungen für die Widerstände R, 
und R, der T-Dämpfungsglieder dar. Ihre Auswertung setzt das Vorhandensein 
von Tabellen der hyperbolischen Funktionen voraus. 
Beispiel 34 
Es ist ein einfaches Dämpfungsglied von 1 N Dämpfung und Z, = 100002 zu be- 
rechnen. Entsprechend den tabellierten Werten der hyperbolischen Funktionen wird 


Rez, tanh > = 10000 tanh 0,5 — 1000 - 0,4620) = 462Q 
und 


“62Nn 4620 


ia! Bild 197. Dämpfungsglied für 
1000N1 | s=1N und Z, = 10002 
LJ 


Das mit diesen Werten ausgerüstete, in Bild 197 dargestellte Dämpfungsglied hat, 
wenn es mit 1000 abgeschlossen wird, tatsächlich die geforderten Eigenschaften. 
Erstens zeigt es einen Eingangswiderstand von ®, = W, = 1000.Q), denn es ist 


848 - 1462 
W, Q+ SH 1205 2 = 10000 


Zweitens sind seine Ausgangsgrößen U, und /,, wie eine einfache Kontrollrechnung 
zeigt, um den Faktor e! = 2,718 kleiner als die Eingangsgrößen U, und ],. 


Aufgabe 76 


Es ist eine Dämpfung für 0,2 N und Z, = 600 Q) zu berechnen. (Antwort: 2, = 00 QD, 
R, = 2980 Q2.) 


Aufgabe 77 


Welche Dämpfung und welchen Wellenwiderstand hat ein Dämpfungsglied in T- 
Schaltung mit A, = 7000 und R, = 4000 0? (Antwort: Z, = 24600, a = 0,58 N.) 
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3. Dämpfungsglieder in Form überbrückter T-Schaltungen 


Bei veränderbaren Dämpfungsgliedern wird statt der T-Schaltung, die eine 
Variation von drei Widerständen erforderlich macht, meistens die überbrückte 
T-Schaltung angewendet. Wie die Bezeichnungen in Bild 198 veranschaulichen, 
haben bei ihr die beiden in Reihe geschalteten Längswiderstände, unabhängig 


Bild 198. Überbrücktes T-Glied 
als Dämpfungsgliced 


von der verlangten Dämpfung a, den festen Wert Z,. Daher brauchen hier nur 
zwei Widerstände, nämlich der Brückenwiderstand R, und der Querwiderstand 
R,, veränderbar gemacht zu werden. Die Theorie ergibt als Beziehungen zwischen 
den Widerständen und dem Wellenwiderstand sowie der Dämpfung 


R,=2,(e - ı) | 
(335) 


Zr, | 


Wird zum Beispiel in einer Schaltung, die mit Zr = 800 0 arbeitet, ein Dämp- 
fungswert von 0,35 N verlangt, so müssen die Widerstände einen Wert haben 
von 
Rı = 800.02 (e'?° — 1) = 800 - 0,419 = 3350 
und 
ve 800N 
2 0,419 


= 19102 


III. Siebschaltungen 


Siebschaltungen oder Filter haben die Aufgabe, aus einem Frequenzgemisch, das 
an ihren Eingang gelegt wird, bestimmte Frequenzen auszusieben und möglichst 
ungeschwächt zum Ausgang durchzulassen, die übrigen Frequenzen dagegen 
möglichst vollständig zu unterdrücken. Je nach der Lage des Durchlaßbereiches 
unterscheidet man die in Bild 199 dargestellten Pässe und Sperren voneinander. 

Die Dämpfungskurven der Filter sollen möglichst rechteckig verlaufen, das heißt 
die Dämpfung soll im Durchlaßbereich nach Möglichkeit 0 sein und im Sperr- 
bereich möglichst steil auf einen bestimmten Mindestwert ansteigen. Während 
sich die Dämpfungsforderung im Sperrbereich durch entsprechenden Aufwand 
praktisch immer verwirklichen läßt, bereitet das Erreichen einer verschwindend 
kleinen Durchlaßdämpfung, vor allem an den Übertragungsgrenzen, größere 
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Schwierigkeiten. Das hängt mit den unver- 
meidlichen Verlusten der Bauelemente und 

den nie ganz exakten Abschlußverhältnissen 
zusammen. Einerseits verursachen die Ver- q 
luste eine konstante Grunddämpfung, an- 
dererseits führen die frequenzabhängigen 
Fehlanpassungen zu mehr oder weniger 
starken Schwankungen der Dämpfung im b 
Durchlaßbereich. 

Filter werden aus Induktivitäten und Ka- 
pazitäten aufgebaut. Daınit die Grund- 
dämpfung im Durchlaßbereich kleinbleibt, 
sollen die Aufbauelemente kleine Verlust- 
winkel haben. Die Siebwirkung selbst be- 
ruht nicht auf dem Frequenzgang dieser 
Verluste, sondern auf Resonanzvorgängen. 


Durchlaflbereich 
o=0 


Sperrbereich 
a grof 


BR S5737> 


Sperr- 


Durchlafbereich 
bereich 


DurchloN- 
bereich 


Sperr 
bereich 


Aufgabe der Filtertheorie ist es, Berech- d 
nungsformeln zuentwickeln, nach denen die zild 109. Ideale Filterkurven (a Tiefpa®. 
Blindwiderstände so bemessen werden kön- d Hochpaß, c Bandpaß, d Bandaperre) 


nen, daß 1. der Durchlaßbereich die ge- 

wünschte Lage einnimmt, 2. im Sperrbereich die Dämpfungsbedingungen ein- 
gehalten werden und 3. der Übergang zwischen den beiden Bereichen möglichst 
scharf erfolgt. 

Im folgenden werden nur die einfachen Tiefpaß- und Hochpaßglieder genauer 
untersucht. Für die versteilerten Siebglieder, die Bandpässe und Bandsperren 
werden ohne Ableitung fertige Berechnungsformeln angegeben. Das genügt, 
wenn vorher an den Grundschaltungen der Tief- und Hochpässe das Wesentliche 
in der Anwendung der Vierpoltheorie auf die Siebschaltungstheorie gezeigt ist, 
und es klargemacht wurde, wieso in den vierpoltheoretischen Grundgleichungen 
und Übertragungsformeln schon der ganze und eigenartige Dämpfungsverlauf 
einer Siebschaltung enthalten ist (Dämpfung 0 im Durchlaßbereich und stark 
ansteigend im Sperrbereich). Die Ausdeutung der Grundgleichungen ist teil- 
weise nicht ganz einfach. Man muß sich aber einmal über das Zustandekommen 
der Siebwirkung ganz klar geworden sein, wenn man hinterher mit den wesentlich 
einfacheren Dimensionierungsformeln Filter entwerfen und an Hand fertiger 
Kurvenblätter ihre Dämpfungskurven aufstellen will. Das gleiche gilt für den 
\Wellenwiderstand. Hat man sich einmal seinen unterschiedlichen Verlauf beim 
T- und x-Glied vor Augen geführt, kann man daraus jederzeit und immer wieder 
ohne Schwierigkeit seine Schlußfolgerungen über die Höhe des Abschlußwider- 
standes und die Kettenschaltung mit anderen Vierpolen ziehen. 

Der Einfachheit halber und um das Grundsätzliche deutlich hervortreten zu 
lassen, werden Induktivitäten und Kapazitäten als verlustlos angesehen. Des- 
gleichen wird angenommen, daß das Siebglied bei jeder Frequenz exakt angepaßt 
abgeschlossen ist. Nur in diesem Fall kann man direkt vom vierpoltheoretischen 
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Übertragungsmaß g oder seinen Komponenten a und jb auf den Verlauf der Aus- 
gangsspannung schließen. Ist die Bedingung der Anpassung nicht erfüllt, und 
das ist sie in Wirklichkeit tatsächlich nur unvollkommen, erfahren Spannungen 
und Ströme im Vierpol eine andere Dämpfung als es das Dämpfungsmaß « 
angibt. Auf die Ermittlung dieser sogenannten Betriebsdämpfung a, wird im 
Rahmen der vorliegenden Einführung erst ganz zum Schluß in groben Zügen 
eingegangen. 


1. Der einfache Tiefpaß oder die Spulenleitung 


a) Der Tiefpaß in T-Glied-Ausführung 


Ein Tiefpaß in Sternform weist nach Bild 200 in seinem Längsweg zwei Induk- 
tivitäten Z und in seinem Querweg eine Kapazität auf, deren Größe im Hinblick 
auf die später einzuführenden Halbglieder mit 2 C bezeichnet werden möge. 
Wegen der charakteristischen Anordnung von Spulen im Längsweg wird der Tief- 
paß auch Spulenleitung genannt. 


z Bi c c 
[6] | b | | 


Bild 200. Die T-Grundschaltung eines Tiefpasses und ihre Zerlegung in zwei Resonanzkreise 
zur Erklärung ihrer Filterwirkung 


I? 


a) Anschauliche Erklärung der Siebeigenschaften 


Aus der Anordnung von zwei Induktivitäten im Längsweg und einer Kapazität 
im Querweg folgt bereits ohne besondere Theorie, daß der Vierpol tiefe Frequenzen 
gut und hohe Frequenzen schlecht überträgt. Die tiefen Frequenzen werden von 
dem niedrigen Längswiderstand ungehindert durchgelassen und erfahren im 
hochohmigen Querweg keine Ableitung. Die hohen Frequenzen dagegen haben 
einen hohen induktiven Längswiderstand zu überwinden und werden außerdem 
noch im Querweg kapazitiv kurzgeschlossen. Es ist nun aber nicht so, daß die 
Dämpfung mit von 0 aus zunehmender Frequenz wegen des stetig anwachsenden 
Widerstandes im Längsweg und des stetig abnehmenden Widerstandes im Quer- 
weg kontinuierlich ansteigt. Sie bleibt vielmehr über einen größeren Frequenz- 
bereich hin zunächst praktisch konstant gleich 0, um erst nach Erreichung einer 
bestimmten Grenzfrequenz plötzlich stark anzusteigen. Der Grund hierfür liegt 
darin, daß die Spannung an 2C bei anwachsender Frequenz wegen einer sich 
immer stärker ausbildenden Resonanz zwischen dem » Z der einen Spule und 
dem 1/» C des halben Kondensators (Ersatzschaltung in Bild 2006) zunächst 
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gar nicht zusammenbricht, sondern sich im Gegenteil auf hohe \Verte auf- 
schaukelt. Durch richtige Bemessung läßt es sich erreichen, daß die Spannung 
an 2C mit der Annäherung an die Resonanz stetig so weit ansteigt, daß sie in 
Verbindung mit dem zunehmenden Spannungsfall an dem nachfolgenden L-Glied 
die Ausgangsspannung konstanthält, und zwar theoretisch auf dem Wert der 
Eingangsspannung. Die Grenze liegt bei der Resonanzfrequenz w, der beiden 
Halbglieder. w, wird die Grenzfrequenz genannt und hat nach Bild 200 b den 
Wert 


Bu= Vo (336) 


Jenseits der Grenzfrequenz bricht die Spannung wegen des kapazitiven Kurz- 
schlusses im Querweg ziemlich schnell und so radikal zusammen, daß die Dämp- 
fungskurve von hier aus rasch ansteigt. Man beachte, daß die Grenzfrequenz 
weder durch L und 2 C, noch durch 2 Z und 2 C, sondern durch das L und C des 
Halbgliedes bestimmt wird. 


ß) Exakte Berechnung des Dämpfungs- und Phasenverlaufs 


Die Ausgangsformel für die Berechnung des Dämpfungs- und Phasenganges 
bildet Gleichung Gl. (314). Sie lautet im Fall reiner, verlustlos angenommener 
Blindwiderstände 


sinh 2 = sin hit _ u yieLiere _;„yro 


27, 


Führt man für den Ausdruck INZC, von dem man strenggenommen noch nicht 
wissen kann, daß er die Übertragungsgrenze darstellt, - gewissermaßen zur Ab- 
kürzung — das Zeichen w, ein, so kann man schreiben 


a+jb_ .o 7 
3 Dre (337) 


sinh 


Geht man in der Abkürzung noch einen Schritt weiter und setzt das Verhältnis 


= (Tiefpaß) (338) 
ur 
ergibt sich 
h Ze IE (339) 


Diese einfache Formel birgt den ganzen Frequenzgang der Dämpfung urd des 
Phasenmaßes in sich. 7 ist eine sogenannte normierte Frequenz. Sie charak- 
terisiert die gerade zu untersuchende Frequenz w in ihrer Lage zu der zuvor fest- 
gelegten Frequenz ®,. Durch die Einführung von n werden alle Betrachtungen 
unabhängig von der jeweiligen vorliegenden absoluten Frequenz w,. 


m Ile 
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Der Ausdruck auf der linken Seite von G]. (339) läßt sich umformen in 


Ce tni DE ıD 5: 0 
sinh 3 —=sinh- coshj; + cosh sinhj 
on ® Den: Bl 
=sinh > cos z +jcosh sin 
Damit wird 
EG b E a,b - 
sin z-cos— +jcosh 5 sn =jn (340) 


Da die rechte Seite der Gleichung rein imaginär ist, muß auch die linke Seite rein 
imaginär sein. Das bedeutet, daß links der reelle Summand für alle Frequenzen 
oder alle -\Werte 0 und der imaginäre Summand gleich dem variablen 7 sein 
muß. Gl. (340) kann damit in die beiden Teilbedingungen 


sinh 4 a = (341) 
2 2 
und 
DB 
cosh — ein =n (342) 


aufgespalten werden. Sie ermöglichen es, Dämpfung und Phasenmaß in ihrer Ab- 
hängigkeit von n einzeln darzustellen. Wie ohne weiteres einzusehen ist, ist die 


erste Bedingung nur dann erfüllt, wenn entweder sin —- = 0 oder cos 2 =(0 


ist oder beide Faktoren zugleich 0 sind. An Hand von Bild 201, das noch einmal 
den Verlauf der trigonometrischen und hyperbolischen Funktionen ins Ge- 
dächtnis zurückruft, sollen die drei möglichen Fälle genauer diskutiert werden. 
Es wird sich zeigen, daß sie die drei Bereiche eines Filters: Durchlaß-, Sperr- und 
Übergangsbereich festlegen. 


1.Fall: sinh > Ei 


Bild 201. Verlauf der trigonometrischen 


in einem Teilbereich 3 
Wenn in einem Te und hyperbolischen Funktionen 


der Frequenz- oder 7-Skala 


3 a ö # 
sinh — = 0 sein soll, so ist 2 


das nur möglich, wenn 


5 =0 oder a=0 

ist, denn nur für ein solches 
Argument hat der hyper- 
bolische Sinus den Wert 0. 


362 I. Vierpole 


Daraus folgt aber in bezug auf cosh - in Gl. (342), daß er den Wert I annimmt, 
denn = 


cosh — = cosh0 =1 
Ist aber in Gl. (342) der erste Faktor gleich 1, muß der zweite Faktor 
sin 2 =n oder b=2aresinn 


sein. Jetzt konmt der entscheidende Punkt: Da der Sinus eines Winkels nie 


größer als 1 werden kann, sondern, absolutgenommen, immer nur zwischen 0 
und 1 liegen kann, ist dieser erste Fall mit 


a=(0 und a 


nur für solche n-Werte möglich, die kleiner als 1 sind. 7 = dei <1 charakteri- 
@g 
siert aber solche Frequenzen w, die niedriger als w, sind. Offenbar stellt also der 


Frequenzbereich mitn < l oder w< w, 
den Durchlaßbereich mit a = Oundb = 2aresinn (343) 


der. In ihm ist die Dämpfung 0 und steigt das Phasenmaß nach einer arc sin- 
Funktion vom Wert 0 auf den Wert nz an. 


2.Fall: cost =0 


Wenn in einem anderen Teilbereich der Frequenzskala cos 2 = (0 ist, so besagt 


- 


das, daßin diesem Bereich z überall gleich u, = oder das Phasenmaß 


b= (t,x beziehungsweise = .+,180° 
ist. Dann muß aber in diesem Frequenzgebiet 
sin e = sin (65) = Si 
und daraus folgend nach Gl. (342) 
cosh 5 = .(hn (344) 


sein. Da der hyperbolische Kosinus nach Bild 201 stets positiv und > 1 ist, kann 


dieser Fall nur für 7-Werte größer als 1 oder Frequenzen größer als w, auftreten. 
Offenbar stellt der 


Frequenzbereich mit n>1 oder w>w, 
den Sperrbereich mit a = 2arcoshnundb= x (345) 
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dar. In ihm steigt die Dämpfung nach einer ar cosh-Funktion an, während das 
Phasenmaß konstant 180° bleibt. Das eingeklammerte Minuszeichen in Gl. (344) 
ist hier uninteressant. Es würde für negative Frequenzen in Frage kommen, da 
für sie das Produkt aus — lund — 7 positiv sein würde, wie es der hyperbolische 
Kosinus verlangt. 


Ka 


3.Fall: sinh— =0 und gleichzeitig cos—- = 0 
Die dritte Lösung charakterisiert die Übergangsstelle vom ersten zum zweiten 
Bereich. Man erhält sie für 7 = l oder = w,, denn nur für 7 genau gleich Eins 


sind beide Ausdrücke gleichzeitig Null. Hieraus folgt, daß die Größe w,, die 


oben als Abkürzung für den Ausdruck ı/YLC eingeführt wurde, wie schon ver- 
mutet, tatsächlich die Grenzfrequenz des Filters darstellt. Es gilt 


Grenzfrequenz w,=— (346) 
YL 

Dämpfungsmaß und Pha- 
senmaß verhalten sich so- 
mit in den jeweiligen Fre- 
quenzbereichen ganz unter- 
schiedlich. In den Bildern 4 
202 und 203 sind beide 4 Sperrbereich 
grafisch aufgetragen. In $ 
der Dämpfungskurvesteckt 
der hyperbolische Kosinus 
und in der Phasenkurve 
der trigonometrische Sinus. 
Man erkennt beide, wenn o 02 0% 06 00 m 2 4 ı6 18 20 22 2% 
man das Diagramm um 90° —n 
verdreht. Als Abszissen- 
maß ist die normierte Fre- 
quenz n gewählt. Dadurch 
erhalten die Kurven allge- 
meine Gültigkeit. Sie gelten 
in dieser Form, wie es sich 
zeigen wird, nicht nur für 
die Grundglieder der Tief- 
pässe, einerlei ob sie als 
T- oder x-Glied ausgeführt 
sind, sondern auch für die 
Grundglieder der Hoch- ) 02 0% 06 08 10 ı2 ı£ 16 18 20 22 24 


osh5=n 


mit Verlusten ohne Verluste und bei 
und Fehlanpassung angepafltem Abschlun 


Bild 202. Dämpfungsverlauf der Tiefpaß-Grundschaltung 
(T- oder x-Schaltung) 


Durchlafbereich a Sperrbereich as 


pässe, ja darüber hinaus 
sogar auch für die Band- 
pässe und Bandsperren. 


—n 


Bild 203. Phasen- und Laufzeitgang der Tiefpaß-Grund- 
schaltung (T- oder a-Schaltung) 
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Wegen seiner außerordentlichen Wichtigkeit und Allgemeingültigkeit ist der 
Dämpfungsverlauf des Sperrbereiches in Bild 215 für einen größeren 7-Bereich 
dargestellt, und zwar in der Kurve mit dem Index 7. = ». 


Bei der zablenmäßigen Auswertung der Dämpfungskurve erkennt man, daß das 
einfache Grundglied noch keineswegs die gewünschte rechteckige Begrenzungs- 
kurve des Sperrbereiches liefert. So beträgt beispielsweise für eine Frequenz, die 
doppelt so hoch wie die Grenzfrequenz ist, der also ein 7-Wert von 2 entspricht, 
die Dämpfung erst 2,6 N. Das bedeutet, daß eine Schwingung dieser Frequenz 
nur um den Faktor e?* = 13,5 geschwächt wird und damit am Ausgang des Sieb- 
gliedes immer noch mit etwa 7,4% ihres Eingangswertes erscheint. Wie später 
gezeigt wird, werden die einfachen Grundglieder in der Praxis durch sogenannte 
versteilerte Siebglieder ergänzt. Sie sorgen für eine Verbesserung der Dämpfung 
im Sperrbereich nahe der Grenzfrequenz. Wenn die Dämpfung im Durchlaß- 
bereich wirklich 0 sein soll, müssen zwei Voraussetzungen erfüllt sein: Erstens 
müssen die Bauelemente L und © verlustlos sein, zweitens muß das Siebglied bei 
jeder Frequenz exakt mit seinem Wellenwiderstand abgeschlossen sein. Denn 
nur bei angepaßtem Abschluß sind Ein- und Ausgangsspannung durch ein Gesetz 
miteinander verknüpft, das die Form U, = U,e 8 oder U, = U, e°”“ hat, und 
in dem g beziehungsweise a das Vierpolgesetz sinh g = V “ = = jjn befolgt. 
Vergleiche dazu die Entwioklung der g-Formelim Abschnitt I. 6. dieses Kapitels. 
Ist das nicht der Fall, gilt zwar die g-Formel für sich noch, aber das daraus her- 
geleitete Übertragungsmaß beschreibt nicht mehr den genauen Dämpfungs- und 
Phasenverlauf der Spannungen und Ströme. Es ist dann U, = U, 08, es ist 
U, = U, e’@r mit g, als dem Betriebsübertragungsmaß. Nun sind in der Tat beide 
Bedingungen praktisch nie genau erfüllbar. Es sind weder die Bauelemente völlig 
verlustlos, noch ist bei jeder Frequenz ein exakt angepaßter Abschluß des Sieb- 
gliedes möglich. Wie gleich gezeigt wird, hat der Wellenwiderstand des Sieb- 
gliedes keinen festen Wert, sondern ist stark frequenzabhänpig. Das Siebglied 
kann aber nur mit einem einzigen, festen Widerstand abgeschlossen werden. 
Deshalb treten je nach der Frequenz verschieden starke Fehlanpassungen auf. 
Sie sind mit Reflexionsverlusten verknüpft, die sich besonders in der Nähe der 
Grenzfrequenz, wo die Fehlanpassung am größten ist, bemerkbar machen. Wäh- 
rend sich die Wirkverluste der Spulen und Kondensatoren in einer geringen, 
praktisch konstanten Grunddämpfung äußern, verursachen die Stoßverluste 
Schwankungen im Dämpfungsverlauf des Durchlaßbereiches. Sie sind gestrichelt 
und näherungsweise in Bild 202 dargestellt. Für einen bestimmten Abschluß- 
widerstand sind die Dämpfungsverzertungen in Bild 205 in vergrößertem Maß- 
stab genauer aufgetragen. Das Gesetz, das dieser Kurve zugrunde liegt, wird im 
Abschnitt 7. „Betriebsdämpfung‘ abgeleitet. 


Das Gesetz, dem das Phasenmaß 5 im Durchlaßbereich gehorcht, lautet 


b= 2arcsinn 
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Es besagt, daßim Durchlaßbereich die Ausgangsspannung der Eingangsspannung 
gegenüber eine mit wachsender Frequenz von 0° bis 180° zunehmende Nach- 
eilung erfährt, bis im Sperrbereich mit 


b=n 


beide Spannungen für alle Frequenzen in Gegenphase sind. 


Durch Differentiation läßt sich aus dom Phasengang eine Formel für die Laufzeit 
durch das Siebglied herleiten. Es ergibt sich 


a Free 
a [ ndo Yı-Ew 
oder 
2 
i,= —— (347) 


ee 9,y1-7 


Die grafische Auswertung der Laufzeitfunktion liefert die in Bild 203 strich- 
punktiert eingetragene Laufzeitkurve. Ihr entnimmt man, daß die Übertragungs- 
zeit in der Nähe der Frequenz 0 den Wert 2/w, hat. Sie bleibt im unteren Teil des 
Durchlaßbereiches verhältnismäßig konstant und klein und steigt dann erst in 
der Nähe der Grenzfrequenz stark an. Bei 7 = 1 strebt sie dem Wert Unendlich 
zu. Zahlenmäßig ergibt sich beispielsweise, daß eine Schwingung von 1000 Hz 
bei einer Filter-Grenzfrequenz von 2500 Hz eine Laufzeit von 


9 1 
PR — ————— — 0,13ms 

° 225008"! yı _ (1000/2500)? 
hat. 


Einen rohen Mittelwert für die Laufzeit erhält man durch folgende Näherungs- 
rechnung: Im ganzen Durchlaßbereich von der Breite f, findet eine Gesamt- 
phasendrehung von b=n statt. Denkt man sie sich gleichmäßig über den 
ganzen Bereich aufgeteilt, nimmt die Laufzeit im Mittel einen Wert an von 


„a _ 
T Au 2nf, 
oder 
LA 7 (für Überschlagsreohnungen) (348) 


y) Wellenwiderstand des T-Siebgliedes 


Der Wellenwiderstand errechnet sich aus Gl. (314). Mitt, =jwZundg, = 
erhält man zunächst 


80 = Yaion iz Yır le? -VErTFFeze 


j2o0 
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Das Produkt LC in der zweiten Wurzel stellt das Quadrat des Reziprokwertes 
der Grenzfrequenz dar, so daß man schreiben kann 


u Vayı-i) 
@g 
Der frequenzunabhängige erste Wurzelausdruck wird der Nennwert des Wellen- 
widerstandes genannt und mit Z, bezeichnet. Im zweiten Wurzelausdruck kann 
für den Quotienten die normierte Frequenz n eingeführt werden. Damit wird: 
dann ZZ 
für „sl: 3, =2,=Z,/1-n? mit Z,= ve (349), 


Sperrbereich 


0 02 0% 06 08 ı0 4 16 18 20 22 24 


AS; 


Bild 204. Verlauf des Wellenwiderstandes eines Tiefpasses in T-Glied-Schaltung 


Im Durchlaßbereich mit 7 S 1 ist die Wurzel und damit auch der Wellenwider- 
stand rein reell. Bei n=0 hat er den Wert Z,, mit zunehmender Frequenz 
nimmt er erst langsam und dann immer schneller ab, bis er bei 7 = 1, das heißt 
bei der Grenzfrequenz, auf den Wert 0 heruntergeht (Bild 204). Im Sperrbereich 
mit 7 >1 wird der Ausdruck unter der Wurzel negativ und damit der Wellen- 
widerstand imaginär. Formt man Gl. (349) um in 


8 = 4 1/-?-)Y)=-ZyYP®—) 
erhält man für 
n>1: 3, =1i2 1772-1 (350) 


Man erkennt, im Sperrbereich ist der Wellenwiderstand ein reiner Blindwider- 
stand, und zwar ein induktiver, der mit der Frequenz ansteigt. 

Das wichtigste Tirgebnis der Untersuchung des Wellenwiderstandes eines T- 
Siebgliedes ist, daß der Wellenwiderstand im Durchlaßbereich zwar reell, aber 
keineswegs konstant ist. Dementsprechend würde ein exakt angepaßter Ab- 
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schluß einen mit der Frequenz sich ändernden reellen Abschlußwiderstand be- 
dingen. Das ist praktisch nicht zu verwirklichen. Ein Siebglied kann immer nur 
mit einem einzigen, festen Widerstand abgeschlossen werden. Demzufolge muß 
im Durchlaßbereich, vor allem in der Nähe der Grenzfrequenz, mit Reflexionen 
der Energie und damit mit Dämpfungsverzerrungen gerechnet werden. Die 
Größe des festen Abschlußwiderstandes 2 wird man natürlich so wählen, daß 
die Stoßverluste über den ganzen Durchlaßbereich hin möglichst gut ausge- 
mittelt werden. Nach Bild 204 ist R zweckmäßigerweise etwas kleiner als Z, zu 
wählen. Ein üblicher Wert ist 

R= 0,82, (351) 


Er ist so beschaffen, daß bei 
n = 0,6 gerade ideale Anpas- 
sung herrscht und bei 7 < 0,6 
die Unteranpassungsfehler ver- 
hältnismäßig klein bleiben. 
Größere Fehler treten erst in 
unmittelbarer Nähe der Grenz- 
frequenz auf. Die genauen 
Dämpfungsverzerrungen, die 
sich für diesen Abschlußwider- 
stand ergeben, sind in Bild 205 
grafisch aufgetragen. Man er- 
kennt deutlich zwei Dämp- 
fungsminima vom WertO. Das 
eine liegt bei 7 = 0,6 und das 
andere bei 77 = 0. Beide rühren 001 
von der sauberen Anpassung 0006 
bei diesen Frequenzen her, 000% 
auch das bei 7 = 0. Man muß 
sich im letzten Fall nur klar- 
machen, daß ein Gleichstrom 0001 
bei verlustloser Drossel völlig 
ungehindert durch das Filter 
fließt und damit der Generator, 


u 
| 


01 02 0£ 06 08 1 2 «5 
_——n(N) 


Bild 205. Die Betriebsdämpfung der Grundälter durch 


der laut Voraussetzung eben- Fehlanpassung zwischen Wellenwiderstand Z, und 
falls einen Innenwiderstand Abschlußwiderstand R, gültig für R = 0,8Zor 
vom Wert R hat, durch den beziehungsweise A = 1,25 Zor 


Abschlußwiderstand R exakt 

angepaßt abgeschlossen wird. 

Zwischen „ =0 und n = 0,6 steigt die Dämpfung maximal auf etwa 0,005 N 
an. Die größte Dämpfungsverzerrung tritt bei n =1 auf. Sie hat dort den 
Wert 0,25 N. Bei n = 0,9 geht sie auf etwa 0,11 N und bei 7 = 0,8 auf etwa 
0,04 N zurück. 
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6) Dimensionierung des Tiefpaßgliedes 


Die bisherige Theorie der Siebschaltungen erbrachte folgendes: Ein T-Glied mit 
zwei Induktivitäten Lim Längsweg und einer Kapazität 2 C im Querweg über- 
trägt bis zu einer Grenzfrequenz w, = yzc alle Frequenzen mit einer sehr 
kleinen, nur von den Verlusten der Bauelemente und der Fehlanpassung her- 
rührenden Dämpfung. Oberhalb der Grenzfrequenz steigt die Dämpfung nach 
einer hyperbolischen Kosinusfunktion an. Der Wellenwiderstand ist im Durch- 
laßbereich zwar reell, aber nicht konstant. Er ist im wesentlichen durch den 


Nennwiderstand Z, = z charakterisiert. Als Abschlußwiderstand R wählt 


man zweckmäßig einen Widerstand, der gleich dem 0,8fachen von Z, ist. Da- 
durch werden die Fehlanpassungen im Durchlaßbereich am besten ausgemittelt. 
Zur Bemessung eines Siebgliedes benötigt man die Angabe der gewünschten 
Grenzfrequenz und der Widerstände, zwischen denen das Siebglied arbeiten soll. 
Die Grenzfrequenz macht eine Aussage über das Produkt der beiden Unbe- 
kannten ZL und C. Die Abschlußwiderstände legen den Z,-Wert des Siebgliedes 
fest und machen damit eine Aussage über den Quotienten von L und €, Im ein- 
zelnen ergibt sich aus 


durch Multiplikation 
1 L 1 
Z = ——— — = — 
@, o BA ] [5] [9] 
oder 
u (852) 
©, Zo 
Beim Dividieren erhält man 
De! ı Vz Er 
Zu ycotL we 
oder 
zZ 
zen. (353) 
er 


Man sieht, aus der zunächst etwas schwierigen Siebschaltungstheorie ergeben 
sich zum Schluß äußerst einfache Bemessungsformeln. Die theoretischen Ablei- 
tungen und Untersuchungen hatten nur den Sinn, den Verlauf von Dämpfung, 
Laufzeit und Wellenwiderstand herzuleiten und zu begründen. Zur Dimensio- 
nierung selbst benötigt man lediglich die beiden charakteristischen Größen 
und 2,. 


Der Nennwiderstand Z, wird nach GI]. (351) für T-Glieder zu 


R 


20-08 
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gewählt. Berücksichtigt man, daß wegen der Fehlanpassung der Übertragungs- 
bereich praktisch nicht ganz bis an die rechnungsmäßige Grenzfrequenz heran- 
reicht, muß man w, etwas höher als die höchste noch einwandfrei zu übertragende 
Betriebsfrequenz @; wählen. Der genaue Abstand zwischen w, und w, hängt von 
der als noch zulässig angesehenen Betriebsdämpfung ab. Setzt man diese bei- 
spielsweise auf 0,1 --- 0,15 N fest, erstreckt sich der Übertragungsbereich nach 
Bild 205 bis 7 = 0,9. Daraus folgt w, => 0,9 wg oder 
Op 


09 (354) 


wm 

Beispiel 35 
Es soll ein einfaches Tiefpaßglied für einen Übertragungsbereich von 0 ..-: 2700 Hz 
und einen Abschlußwiderstand von R= 600Q berechnet werden. Aus R = 0,82, 


folgt 
R 60N 
= —-_—_—7 
en 


Die Grenzfrequenz wird mit Rücksicht auf die Dimpfungsverzerrungen an der Über- 
tragungsgrenze nicht genau bei 2700 Hz gewählt, sondern nach Gl. (354) auf den Wert 


= - = — —— = 3000 Hz 


gelegt. Aus Z, und f, ergeben sich nach Gl. (352) und (353) 


Z 7502 
L=—= __— = 0,0398H 
En o, 23000 51 m nn 
ee _ in 
= 0, 275300817500 —— 


Entsprechend Bild 200 muß in den Querweg eine Kapazität von 2 Ü = 0,1415 „F 
eingebaut werden. Bild 206 zeigt die komplette Schaltung des Siebgliedes mit den 
Daten seiner Bauelemente. Daneben ist die Übertragungskurve dargestellt. Man ge- 
winnt sie aus der normierten Übertragungskurve von Bild 215, indem man für die 
relativen 7-Frequenzen die absoluten Frequenzen / —= 7 f, einführt. 


398mH 399mH 


O,l22uF 


Bild 206. Tiefpaß für /, = 3000 Hz und 
Z, = 750. (Übertragungsbereich bis 
2700 Hz) mit seiner vierpoltlicoretischen 
und ungefähren betriebstechnischen 
(gestrichelt) Übertragungskurve 


21 Schröder, EL. NACHR.-TECHN. I 


mm 
nn 
| | 
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Aufgabe 78 


Es ist ein Tiefpaß für eine Grenzfrequenz von 1200 Hz und einen Nennwert von Z, 
= 600.0 zu entwerfen. Wie groß sind Z und 2C zu wählen? Mit welchem \Viderstand 
ist das Siebglied abzuschließen? \WVie groß ist sein ungefährer Übertragungsbereicht 
(Antwort: L= 79,5 mH, 20 = 0,442 ıT, R= 480.0, /, = 1080 Hz.) 


Aufgabe 79 


Ein Tiefpaß hatte die Abmessungen Z = 50 mH und 2 C = 0,177 uF. Welche Grenz- 
frequenz und welchen Übergangsbereich hatte das Filter? Mit wie großem Wider- 
stand schließt man es zweckmäßie ab? (Antwort: f,—= 2400 Hz, fı = 2160 Hz, 
R= 6000.) 


Aufgabe 80 
Bei welcher Frequenz ist ein Siebglied ideal abgeschlossen und zeigt demgemäß die 
kleinste betriebliche Durchlaßdämpfung, wenn es einen Nennwert von Z, = 800, 


einen reellen Abschlußwiderstand von R = 6000 und eine Grenzfrequenz von 2400Hz 
hat? (Antwort: 1590 Hz.) 


Aufgabe 81 
Am Eingang eines Filters mit der Grenzfrequenz 1500 Hz liegt eine 5100-Hz-Schwin- 
gung von U, = 0,8 V. Wie stark ist diese Schwingung am Ausgang, wenn man ideale 


Anpassungsverhältnisse annimmt? (Antwort: a=38N £ Faktor 45, das heißt 
U, = 17,8 mV.) 


Aufgabe 82 


Am Eingang eines Filters, dessen Grenzfrequenz 3000 Hz beträgt, liegen zwei Schwin- 
gungen gieicher Stärke, die eine von 2000 Hz und die andere von 7200 Hz. Um wieviel 
N und um welchen Faktor ist die höherfrequente Schwingung am Ausgang des Filters 
schwächer als die 2000-Hz-Schwingung? (Antwort: Idealo Anpassungsverhältnisse 
vorausgesetzt:3 N & > 20.) 
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Am Eingang eines Filters mit der Grenzfrequenz 800 Hz liegt eine Schwingung von 
600 Hz mit einem Klirrfaktor von % = 12% (Oberwelle 2 w). Wie groß ist der Klirr- 
faktor hinter dem Siebglied? (Antwort: Klirrfaktorverbesserung = 1,4 N, k’ 3%. 


Al lza) £ RE 
Bild 207. Das Tiefpaß-r-Glied mit | | R | \ 
seiner Halbglieder-Ersatzschaltung c c = c | c 
® & 


b) Der Tielpaß in x-Glied-Ausführung 


Für eine spätere, etwas allgemeinere Darstellung der Berechnungsunterlagen 
werden noch die Dimensionierungsformeln für den Tiefpaß in r-Schaltung be- 
nötigt. Bild 207 zeigt seine Schaltung mit der Benennung seiner Bauelemente. 
Im Längsweg liegt die Induktivität 2 Z und in den Querwegen die Kapazität C. 


III. Siebschaltungen sl 


&) Übertragungsmaß 
Hinsichtlich des Übertragungsmaßes gilt nach Gl. 1316) 


Mit ı, = 1/joC und 1, = j2wL wird 


sinh 4 = N Tu u’ joYZLO 


Setzt man, wie beim T-Glied, den Ausdruck 1WLc, der die Resonanzfrequenz 
des Halbgliedes darstellt, gleich w; und weiterhin das Verhältnis w/wg = n, 
ergibt sich 
2 ., a+jb . E 
sinh > = sinh ; U=jn (355) 


- 


Es ist die gleiche Formel, wie sie in Gl. (339) für das TiefpaB-T-Glied entwickelt 
wurde. Daraus läßt sich der Schluß ziehen, daß der Dämpfungsverlauf und Pha- 
senverlauf des x-Gliedes der gleiche ist wie beim T-Glied. Bis zu einer Grenz- 
frequenz, die durch 


(356) 


festgelegt ist, überträgt das x-Glied alle Frequenzen mit dem Vierpoldämpfungs- 
maß 0. Darüber hinaus steigt die Dämpfung nach einer hyperbolischen Kosinus- 
funktion an. 


$ß) Wellenwiderstand 
Sein Aufbaugesetz ist in Gl. (316) niedergelegt und lautet 


Mit, = e.3 und , = 2jwL wird 
joC 


Am ZT ten 
n V? Yı + Reize 


Hierfür kann man, wenn man LC = 1/wyund w/w, = n setzt, schreiben 


8, = Vz IE 


24° 
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Der erste \Wurzelausdruck stellt wieder den Z,-Wert dar. Damit erhält man 


L 
31 = A ar mit u-V7 (357) 
Die Formel für den Wellenwiderstand des z-Gliedes ist ähnlich der für das T- 
Glied aufgebaut, nur daß hier der den Frequenzgang von 8; bestimmende 
Faktor im Nenner steht, während er beim T-Glied im Zähler steht. Dieser Unter- 
schied bedingt einen anderen Verlauf des Wellenwiderstandes. In Bild 208 ist er 
dargestellt. Bei n = 0 beginnt er mit dem Wert Z,, er geht dann aber nicht wie 
beim T-Glied auf Null zurück, sondern steigt an, und zwar zunächst langsam, 


Bild 208. Verlauf des 
Wellenwiderstandes eines 
Tiefpasses 
in r-Glied-Ausführung 


8 20 22 2% 


dann immer schneller, bis er bei 7 — 1 auf den Wert Unendlich zustrebt. Er 
ist innerhalb des Durchlaßbereiches rein reell. Im Sperrbereich wird er kapazitiv, 
wie aus Gl. (357) hervorgeht, wenn man für 7n > 1 folgende Umformung vor- 
nimmt: 
1 Z l - 1 
3: = — HM —— 3% ee 


‚=-@-n) I YP-ı 


Die Inkonstanz des Wellenwiderstandes im Durchlaßbereich bedingt auch hier, 
daß man das Siebglied nicht für alle Frequenzen exakt angepaßt abschließen 
kann. Um die Größe der Anpassungsfehler innerhalb des Übertragungsbereiches 
etwas auszugleichen und zu mitteln, wählt man, wie es Bild 208 nahelegt, den 


III. Siebschaltungen 373 


Abschlußwiderstand R etwas größer als den Nennwiderstand Z,. Ein üblicher 
Wert ist 
R = 1,25Z, (358) 
y) Dimensionierung 
Für die Berechnung der Schaltelemente L und C stehen wieder die beiden Glei- 
chungen 1 /E 
L 
W, = —— und zZ == — 
0 YZC & ] [9] 


zur Verfügung. Es sind die gleichen Gleichungen wie beim T-Glied. Folglich er- 
geben sich auch die gleichen Z- und C-Formeln, nämlich 


(359) 


0 
= FR und C= ©, zZ; 
Trotzdem sind, wenn man vom gleichen Abschlußwiderstand AR ausgeht, die L- 


und C-Werte der beiden Schaltungen nicht die gleichen. Denn in dem einen Fall 
liegt R über Z, und in dem anderen Fall unter Z,. 
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Welche Abniessungen muß eine Tiefpaß-Siebschaltung in T- und x-Glied-Ausführung 
erhalten, wenn sie einen Übertragungsbereich von 3400 Hz haben soll und zwischen 
Widerständen von = 1000.02 arbeiten muß? (Antwort: f, = 3780 Hz, 


T-Glied: 2,5, =1350Q, L=52,7mH, 2C=2-33,1nF 
r-Glied:Z,7 =800, 2L=2-33,7mH, C=52,nF) 


2. Der einfache Hochpaß oder die Kondensatorleitung 


Der Hochpaß hat die Aufgabe, alle Frequenzen oberhalb einer bestimmten Grenz- 
frequenz ungehindert durchzulassen, aber alle Frequenzen unterhalb dieser Grenz- 
frequenz möglichst weitgehend zu unterdrücken. Er besteht aus Kondensatoren 
im Längsweg und Spulen im Querweg. Die Kondensatoren halten wegen ihres 
hohen Widerstandes die tiefen Frequenzen zurück; was dennoch durch vie hin- 
durchkommt, wird in der Querinduktivität kurzgeschlossen. 

Da sich auch beim Hochpaß herausstellen wird, daß die T- und x-Schaltung die 
gleichen Übertragungskurven (Dämpfungs- und Laufzeitkurven) haben und sich 
nur im Frequenzgang ihres Wellenwiderstandes unterscheiden, können sie hier 
gemeinsam behandelt werden. Für beide Schaltungen gilt generell 


EitäHn 
cosh y— Y= De, 


3,- 2-18, 
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a) Übertragungsmaß 


Hinsichtlich der weiteren Auswertung sind die speziell auf die T- und z-Form 
zugeschnittenen Gleichungen Gl. (314) und (316) günstiger als die eben ange- 
gebene allgemeine cosh g-Formel. Unter Benutzung der Bezeichnungen von 
Bild 209 ergibt sich nach diesen Gleichungen 


für das T-Glied 


Bild 209. Der einfache Hochpsß 
mit seinen 
Halbglieder-Ersatzschaltungen 
(a in T-Glied-Ausführung, 

b in z-Glied- Ausführung) 


o 
ID 


Man erkennt: Das Übertragungsmaß beider Glieder gehorcht demselben Gesetz. 
Wie beim Tiefpaß wird auch hier - gewissermaßen zunächst nur zur Abkürzung - 


der Ausdruck 1 Lc = wg gesetzt. Damit nimmt das Übertragungsgesetz für 
beide Schaltungen die Gestalt 
in &— _;% 
sinh 2 in 


(360) 


an. Beim Tiefpaß trat in der Entwicklung der Übertragungsformeln an dieser 
Stelle der Quotient w/w, auf. Er wurde gleich 7) gesetzt. Hier tritt der umgekehrte 
und außerdem negative Quotient - oy/w auf. Setzt man auch ihn einfach gleich 7, 
definiert man also beim Hochpaß 


n= -w,/® (Hochpaß) (361) 
kann man das Gesetz seines Übertragungsmaßes in der Form 


sin 8 sinn HP ;, (362) 
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schreiben. Die Gleichung stimmt äußerlich genau mit der für den Tiefpaß auf- 
gestellten Gl. (339) überein. Dementsprechend ergeben sich auch bei ihrer Dis- 
kussion und weiteren Auswertung ganz analoge Verhältnisse. Die wichtigste 
Folgerung, die man aus der Gleichheit der Formeln zu ziehen hat, ist die, daß 
diein Abhängigkeit von n für den Tiefpaß aufgestellten Dämpfungs- und Laufzeit- 
kurven auch für den Hochpaß gelten. Wohlgemerkt nur die in 7 normierten, 
nicht die auf die absoluten Frequenzen w oder f bezogenen Kurven sind in beiden 
Fällen die gleichen. In Abhängigkeit von w oder f findet beim Hoch- und Tiefpaß 
eine Vertauschung der Lage des Durchlaß- und Sperrbereiches statt. Es mag 
einem anfänglich vielleicht etwas merkwürdig, wenn nicht sogar unsinnig scheinen, 
dieselbe Größe n sowohl für den Ausdruck w/wg als auch für den Ausdruck 
— s/w eingesetzt zu finden. Gewiß; aber gerade durch diese Maßnahme erreicht 
man es, daß die über n aufgetragenen Übertragungskurven nicht nur für die Tief- 
pässe, sondern auch für die Hochpässe Gültigkeit erlangen. Wie noch gezeigt 
wird, läßt sich durch geschickte Normierung einer noch allgemeineren Frequenz 
‘2 statt 7 der Anwendungsbereich der gleichen Kurven sogar auf Bandpässe und 
Bandsperren erweitern. Die mit der 7-Skala arbeitenden Kurven müssen natür- 
lich, wenn man sie aufein praktisches Zahlenbeispiel anwenden will, umgedacht 
und umgezeichnet werden. Das ist aber nicht schwierig, wenn man dazu die 
Definitionsgleichungen Gl. (338) und (361) benutzt. Um die Auswirkung des 
Minuszeichens in Gl. (361) bei der Umrechnung von 7 auf & übersehen zu können, 
wird Gl. (362) weiterentwickelt. Man formt sie zunächst um in 


b 


j & a. . 
"FB _ sinh $ .008% + jeosh $-sin = jm 


2 


sinh 
Dieser Ausdruck läßt sich aufspalten in die beiden Teilbeziehungen 


a a b 
sinh cos =0 


und 


Wie beim Tiefpaß sind drei Fälle voneinander zu unterscheiden: 

1) sinh — = 0. Das bedeutet a— 0 und damit cosh — =1 beziehungsweise 

sin nz “Y, Das letztere ist nur möglich für || <1 oder >. 
[2] 


In! <1 charakterisiert demnach den Durchlaßbereich mit a = 0. Schreibt 
man 


| 


Wach 1. u ee 
im sin z = sin| 3) 


oder b= —2arcsin = (363) 
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so besagt das Minuszeichen, daß im Durchlaßbereich das Winkelmaß negativ ist 


und damit im Durchlaßbereich die Ausgangsspannung der Eingangsspannung 
vorauseilt. 


2) con > = 0. Das bedeutet < = DZ und damit sin — — (+)1. Das letzte 


bedingt, daß cosh — .#1 oder (#) cosh — =n=- 2 wird. Hier ist offen- 


“ - [777 


3 : a : 
bar von den Plus-/Minuszeichen vor — hur das negative brauchbar, denn der 


Dr 


hyperbolische Kosinus kann nicht negativ sein. Beim Hochpaß hat man also an- 
zusetzen 


ja Er ef 
cosh a7. 2 
a _ 0 
oder cosh a -n= Be: (864) 
Dieser zweite Fall mit cos 3 oder b = —- x kennzeichnet den Sperrbereich mit 


a=2arcosh (— n) = 2 ar cosh ®% , Er tritt ein für alle Frequenzen @ < wg, 
(0) 


da der hyperbolische Kosinus stets > 1 ist und deshalb “> 1 sein muß. 
[2] 


Wie die Ableitung zeigt, wirkt sich das Minuszeichen von Gl. (361) beziehungs- 


weise (360) auch im Sperrbereich nur auf das Winkelmaß 5 aus. Die Dämpfungs- 
funktion beeinflußt es nicht. 


3) sinh —- =0 und gleichzeitig cos =(0. Dieser Fall charakterisiert die 


Z 


Übergangsstelle vom Durchlaß- zum Sperrbereich. Er liegt nach Gl. (364) vor, 
wenn n = — l oder = wy gewählt wird. Er besagt, daß der oben vorerst nur 


Durchlon- 
Inls? 


Sperrbereich 
Inl>' 


Bild 210. Zur Umrechnung der Dämpfungsfunktion 
auf die tatsächlichen Frequenzen 
beim Tief- und Hochpaß 


0 025 05 ] a, Falke < beim Hoch- und TiefpoN 
0.0251, 05%, lg 2g —> ten lg beim Tiefpal 
[) lg 2 fg 051, _— felgm 0,251, beim Hochpaf 
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zur Abkürzung gleich w, gesetzte Ausdruck 1VEG, der in der Ersatzschaltung 
als Resonanzfrequenz der Halbglieder erscheint, tatsächlich die Grenzfrequenz 
des Siebgliedes darstellt. 

Zusammengefaßt ergibt sich damit folgendes Bild: Die in Bild 210 noch einmal 
wiedergegebene Kurve der Durchlaß- und Sperrdämpfung gilt sowohl für den 
Tiefpaß als auch für den Hochpaß. Die normierte Frequenz n ist hier absolut, 
ohne Berücksichtigung eines bestimmten Vorzeichens aufgetragen. | 7 | >1be- 
schreibt immer den Sperrbereich, | n | < l immer den Durchlaßbereich. Soll die 
Dämpfungskurve auf absolute Frequenzen w oder f umgezeichnet werden, hat 
man die Frequenzskalen für den Tief- und Hochpaß entgegengesetzt verlaufen 
zu lassen. 


b) Wellenwiderstand 
Für den Wellenwiderstand ergibt sich 
beim T-Glied nach Gl. (314) 


a—ı/ Te 18.1772 
8, =N2unYi+z-=-V20 5 ] ET 
-Verı-e) 
C w 
oder 
8, r=Z,/1-n2 mit Z =| D (365) 
WI () Cc 
Beim r-Glied wird nach Gl. (316) 
Xı Te l 741% 2 1 
2 1/ L, | 2 jo0 TS 
Vırz ETTITT 
a yfE 1 
C (ee) 
w 
oder 
1 /L 
= Z, ——— mit Z,= V— 366 
Ir ae n? zu1 0 ] C ( ) 


Auch diese beiden Formeln stimmen im Aufbau genau mit denen für den Tief- 
paß überein, woraus folgt, daß die Wellenwiderstände, über der 7-Skala aufge- 
tragen, beim Tief- und Hochpaß den gleichen Kurvenverlauf zeigen. In der Aus- 
führung als T-Glied fallen sie in beiden Fällen innerhalb des Durchlaßbereiches 
vom Wert Z, bein = 0 auf den Wert 0 bei 7 = 1. In der Ausführung als x- 
Glied steigen sie vom Wert Z, aus erst langsam und dann immer schneller bis auf 
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den theoretischen \Vert Unendlich an. Im Sperrbereich sind die Wellenwider- 
stände aller Typen Blindwiderstände. Nach der Art des eingangsseitigen Wider- 
standes haben sie bei den Tiefpässen in T-Glied-Form und den Hochpässen in 
-Glied-Form induktiven Charakter und bei den Tiefpässen in r-Glied-Form 
und den Hochpässen in T-Glied-Form kapazitiven Charakter. 


c) Dimensionierung des Hochpaßgliedes 


Für die Dimensionierung des Hochpasses benötigt man wieder nur zwei An- 
gaben: die Lage der Grenzfrequenz wg oder der tiefsten noch zu übertragenden 
Frequenz w; und die Größe der Widerstände R, zwischen denen der Hochpaß 
arbeiten soll. Die Widerstände legen den Nennwert Z, fest. 

Es gilt beim T-Glied 


R= 0,820 
und beim x-Glied 


R = 1,25 Zo 


Aus Z, = Y ei und = m folgt durch Division beziehungsweise Multipli- 
kation YLC 


zZ 
Be md [0 2 
o, @, Zo 


Analog dem Tiefpaß läßt man auch hier die tiefste zu übertragende Fre- 
quenz f,, um eine zu große Kantenverzerrung zu vermeiden, nicht genau mit fp 
zusammenfallen. Man wählt f, ein wenig unterhalb der unteren Übertragungs- 
grenze, beispielsweise bei 

n=0,9 oder »&,= 09, 


Hier ist nach Bild 205 die Betriebsdämpfung bei Vernachlässigung der Wirk- 
verluste etwa 0,11 N. 


Beispiel 36 


Gesucht sind die Abmessungen und die Vierpoldämpfungskurve eines einfachen Hocb- 
paßglicdes mit der Grenzfrequenz f, = 1000 Hz für einen Abschlußwiderstand von 
R= 600%. Der Hochpaß soll einmal als T-Glied und einmal als z-Glied ausgeführt 
werden. Welchen Verlauf zeigen in beiden Füllen in Abhängigkeit von der Frequenz 
die \Yellenwiderstände? 

Für das T-Glied wird entsprechend R = 0,8 Z, gewählt 


R 6002 
en 00 
Damit wird 
Z 700 
L=--2 = _ 7 __- 119,3mH 
een 
1 1 
0=— = = 0,2134F 


-  wZ, 2%.10008176002 
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Beim r-Glied ergeben sich, da bei vorgeschriebenem Abschlußwiderstand der Z,-Wert 
nicht die gleiche Größe behalten kann, andere Werte. Aus R = 1,25 2, folgt 


R son 
Ve ET 
Tr 1,25 > 
Damit wird 
Z 4800 
L= Ze er 
_ @ 27: 10008”! De 
und 
4 1 1 
- 04 ?r- 1000010 HE 


Von den errechneten Werten werden nach Bild 209 beim T-Glied das volle ©, aber nur 
das halbo Z eingebaut. Beim x-Glied sitzt im Querweg zweimal das volle Z und im 
Längsweg das halbe C. Mit diesen \Verten ausgerüstet, nehmen die beiden Hochpaß- 
glieder die in Bild 211c und d angegebene Gestalt an. 

Die Dämpfungskurve ist für beide Typen die gleiche. Durch Umrechnung und Über- 
tragung ergibt sich aus Bild 215 der in Bild 211a dargestellte Verlauf. Die Frequenz- 
abhängigkeit des Wellenwiderstandes veranschaulicht Bild 2115. 


BAND | Date azıur 
U 
ERNEEEETT | 
1 EV Be 
c 
05 


1 2 3 4 kHz 
—et 0,166 HF 


76.6mH Ir 
d | 


(mn 


Bild 211. Hochpaßglied für /, = 1000 Hz und A = 6000 (a Dümpfungsverlauf, d Verlauf des 
Wellonwiderstandes beim T- und r-Glied, c Ausführung als T-Glicd, d Ausführung als r-Glied) 
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Zu dimensionieren ist ein Hochpaß in x-Schaltung, der alle Frequenzen oberhalb 
175 Hz mit einer Dämpfungsverzerrung < 0,04 N überträgt. Er soll zwischen Wider- 
ständen von 750 arbeiten. (Antwort: Soll Aa <0,04N sein, darf die tiefste zu 
übertragende Frequenz nach Bild 205 höchstens bis auf 7 = 0,8 an die Grenzfrequenz 
heranrücken. Mit /, —= 140 Hz und Z, = 600.0) wird Z = 0,683 H und C/2 = 0,954F.) 


3. Das LC-Halbglied als Bauelement für Tief- und Hochpässe 


Sieht man sich die Bilder 200, 207 und 209, in denen die verschiedenen Filter- 
typen mit ihren Ersatzschaltungen in Form zweier Halbglieder dargestellt sind, 
etwas genauer an, und vergleicht man gleichzeitig die einzelnen Formeln für w 
und Z, miteinander, so erkennt man, daß die Halbglieder aus L- und C-Werten 
bestehen, die sich in allen Fällen nach den gleichen Formeln, nämlich 


L= As und C= -. 
Wg wg Zo 
errechnen. Daraus folgt, daß das LC-Halbzlied das Grundelement der vier bis- 
herigen Filterarten darstellt. Je zwei Halbglieder bilden immer ein Vollglied. In 
Bild 212 sind die verschiedenen Kombinationsmöglichkeiten der Halbglieder zu- 
sammengestellt. Je nachdem wohin man die L-Werte setzt, ob in den Lüngsweg 
oder den Querweg, entsteht ein Tiefpaß oder Hochpaß. Je nachdem womit man 
die Schaltung beginnen lüßt, ob mit einem Längswiderstand, also dem T-Ein- 
gang des Halbgliedes, oder einem Querwiderstand, also dem r-Eingang des 
Halbgliedes, ergibt sich ein T- oder z-Glied. Beim Zusammenschalten zweier 
Halbglieder zu einem Vollglied erscheinen stets zwei gleichartige Widerstände 
entweder als Reihen- oder als Parallelwiderstände. Sie werden natürlich zu einem 
einzigen Widerstand zusammengefaßt. Auf die Weise treten im Vollglied die Ver- 
dopplungs- und Halbierungsfaktoren auf. 


Bild 212. Das einfache LC-Halbglied als Bauelement der Tief- und Hochpaß-Grundglieder 
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In dieser Eigenschaft, daß die Z- und C-Werte aller Siebarten sich nach den 
gleichen Formeln berechnen lassen, liegt der Vorzug der Halbglieder bei der Di- 
mensionierung von Siebschaltungen. In den Taschen- und Handbüchern wird er 
ausgenutzt. Alle Dimensionierungsformeln beziehen sich dort auf Halbelieder. 
Etwas anderes ist es mit der Theorie der Siebschaltungen, also der Untersuchung 
des Übertragungsmaßes und des Wellenwiderstandes der einzelnen Siebglieder. 
Sie ist übersichtlicher darzustellen, wenn man an Stelle des unsymmetrischen 
Halbgliedes das symmetrische Vollglied betrachtet und es als Ganzes untersucht. 


4. Versteilerte Siebschaltungen 


Ist der Dämpfungsanstieg im Sperrbereich in der Nähe der Grenzfrequenz nicht 
steil genug, kann man nach Bild 213 entweder mehrere gleiche Glieder hinterein- 
anderschalten oder ein sogenanntes versteilertes Siebglied benutzen. Versteilerte 
T-Siebglieder haben entweder im Querweg einen Reihenschwingkreis oder im 
Längsweg zwei Parallelschwingkreise. Die Eigenresonanz der Schwingkreise liegt 
etwas seitwärts neben der Grenzfrequenz. Der Reihenschwingkreis bewirkt an 
der Stelle seiner Eigenfrequenz einen totalen Kurzschluß im Querweg und damit 
an dieser Stelle eine Unendlichkeitsstelle der Dämpfung, einen sogenannten 
Dämpfungspol. Im Endeffekt das gleiche verursacht die Doppelanordnung der 
Parallelschwingkreise im Längsweg, nur daß sie die Dämpfungsspitze nicht durch 
Kurzschließen, sondern durch einen extrem hohen Sperrwiderstand im Lüängsweg 
erzielt. 

Im Bereich zwischen der Grenzfrequenz und der Unendlichkeitsstelle steigt die 
Dämpfung, wie der Kurvenverlauf in Bild 2135 veranschaulicht, sehr steil an. 
Leider fällt die Dämpfung hinter dem Pol beinahe ebenso stark wieder ab. Der 
Wert, auf den sie sinkt, ist um so niedriger, je dichter der Pol an die Grenzfre- 
quenz geschoben wird. Vergleiche dazu Bild 215. Der Grund für den starken 
Dämpfungsrückgang im Sperrbereich beruht darauf, daß in der Ausführung mit 
Reihenschwingkreis der Querwiderstand im Fall des Tiefpasses jenseits der Re- 
sonanzstelle mit zunehmender Frequenz nicht wie bei einem einfachen C nach O 
strebt, sondern wegen der Induktivität laufend hochohmiger wird und damit den 
Querweg immer weniger gut kurzschließt. Ähnliches gilt für die Ausführung mit 
Parallelschwingkreisen. Sie läßt den Lüngsweg für die zu sperrenden I'requenzen 
nicht wie bei einem einfachen Blindwiderstand stetig hochohmiger, sondern zu- 
nehmend durchlässiger werden. Versteilerte Siebglieder werden daher gewöhnlich 
nur zusammen mit unversteilerten verwendet. Von den beiden Möglichkeiten der 
Versteilerung wird jeweils derjenigen Schaltung der Vorzug gegeben, die mit der 
geringsten Anzahl zusätzlicher Schaltmittel auskommt. Das ist im Fall des T- 
Gliedes die Schaltung mit Reihenschwingkreis und im Fall des x-Gliedes die 
Schaltung mit Parallelschwingkreis. Vergleiche dazu Beispiel 38. 

In Bild 213c ist die Kettenschaltung zweier Spulenleitungen gezeigt. Das erste 
Glied ist versteilert und besorgt den steilen Anstieg der Dämpfung in der Nähe 
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der Grenzfrequenz w,.. Die Frequenz, bei der die Dämpfungsspitze auftritt, wird 
mit @. und ihr Verhältnis zur Grenzfrequenz mit 7. bezeichnet. Es gilt beim 


W. 
(367) 


Hochpaß nn, = — = | 


Das zweite, unversteilerte Glied sorgt dafür, daß die Dämpfung im nachfolgenden 
Teil des Sperrbereiches den Anforderungen genügt. 

Zobel hat gezeigt, daß, wenn man die Induktivitäten und Kapazitäten des Reso- 
nanzkreises geschickt bemißt - es gibt ja an sich unendlich viele LC-Kombi- 
nationen mit der gleichen Resonanzfrequenz -, man versteilerte Glieder erhält, die 
in ihrem Wellenwiderstandsverlauf mit dem der unversteilerten Glieder über- 
einstimmen und sich daher reflexionsfrei mit ihnen zusammenschalten lassen. 
Versteilerte Siebglieder, die unter dem Gesichtspunkt gleichen Wellenwider- 
standes dimensioniert sind, heißen versteilerte Zobel-Glieder oder kurz m-Glieder. 
Die Bezeichnung m-Glied rührt von dem Faktor m her, der in den Berechnungs- 
unterlagen als Multiplikationsfaktor für die Induktivitäten und Kapazitäten ver- 
wendet wird. Wegen der Übereinstimmung ihrer Wellenwiderstände ist das Ge- 
samtdämpfungsmaß einer Kettenschaltung aus unversteilerten und versteilerten 
Siebgliedern gleich der Summe der Einzeldämpfungen. Es läßt sich leicht kon- 
struieren, wenn man die Dämpfungskurven der Einzelglieder kennt. 

Auf die genaue Theorie der Zobelschen m-Glieder kann hier nicht eingegangen 
werden. Sie muß der Spezialliteratur entnommen werden. Im folgenden werden 
für sie nur Dimensionierungsangaben gemacht und für einige bestimmte m-Werte 
fertige Dämpfungskurven vorgelegt. Die Berechnungsformeln, in der Übersicht 
unter Bild 215 zusammengestellt, beziehen sich auf Halbglieder, weil sich aus 
ihnen durch entsprechende Zusammenschaltung sowohl T- als auch x-Glieder 
aufbauen lassen. Die Dämpfungskurven in Bild 215 gelten dagegen für das 
Vollglied. 
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Bild 214. Übersicht über die Tiefpaß- und Hochpaßglieder mit Angabe ihrer Schalteloments 
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Beim Entwurf eines m-Gliedes geht man so vor, daß man aus der gewählten oder 
geforderten Grenzfrequenz w; und dem erforderlichen Nennwiderstand Z, zu- 
nächst die Größe der Induktivität Z und Kapazität C’ des gewöhnlichen, unver- 
steilerten Halbgliedes errechnet. Je nach der gewünschten Lage des Dämpfungs- 
pols sind dann diese L- und C-Werte nach den Angaben in Bild 214 mit bestimmten 
Faktoren, die das m enthalten, zu multiplizieren. Der formelmäßige Zusammen- 
hang zwischen den einzelnen Faktoren und der normierten Unendlichkeitsstelle 
7 lautet 


(7 gt aan 
we u beziehungsweise —- = —— Le ——— (368) 


Die Unendlichkeitsstelle ,, beziehungsweise 7... muß so geschätzt werden, daß 
die resultierende Dämpfungskurve der versteilerten und unversteilerten Glieder 
den gestellten Anforderungen genügt. Die Dämpfungsbedingungen können bei- 
spielsweise wie in Bild 213c durch Einzeichnen schraffierter Bereiche, zwischen 
denen die Dämpfung zu verlaufen hat, angedeutet werden. Wählt man den Pol 
zu dicht an wy, wird die Dämpfungsverzerrung an der Übertragungsgrenze, die 
sogenannte Kantenverzerrung, leicht zu groß und außerdem die resultierende 
Dämpfung hinter der Unendlichkeitsstelle zu klein. Wählt man den Pol zu weit 
weg von wg, so wird der Übergang vom Durchlaß- zum Sperrbereich nicht scharf 
und steil genug. Die Kunst des Filterbaus liegt darin, mit möglichst wenigen 
Schaltelementen die gestellten Dämpfungsbedingungen zu erfüllen. 


Es ist selbstverständlich, daß bei der Zusammenstellung und Zusammenschaltung 
der einzelnen Glieder zur Siebkette zwei nebeneinanderliegende, gleichartige 
Widerstände zu einem einzigen zusammengefaßt werden. Vergleiche dazu die 
Stromlaufbilder in Bild 213a und c, in denen die zusammenstoßenden Teilinduk- 
tivitäten Z und L beziehungsweise m L und L zu einer einzigen Spule vom 
Wert 2_L beziehungsweise L (m + 1) zusammengezogen sind. Um das Rechnen 
und Arbeiten mit den versteilerten Gliedern, vor allem das Auffinden der resul- 
tierenden Dämpfungskurve, zu erleichtern, sind in Bild 215 für einige bestimmte 
N.0-Werte fertige Dämpfungskurven vorgelegt. Man findet die dazugehörigen 
N.o-Werte rechts am Rande des Kurvenblattes angegeben. Für andere Werte 
von 7., muß man sich die Kurven nach der Formel 


es 
= 

cıha=1—- 2 —— (369) 
a 1. 
er m 


selbst berechnen. Liegt die Unendlichkeitsstelle bein).. = co, also im Unendlichen, 
erhält man die Kurve für das unversteilerte Glied, an der demgemäß 7. = ® 
angeschrieben steht. Die Abszissenachse ist außer nach n auch nach Q beziflert. 
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Bild 215. Sperrdämpfung der Siebglieder mit verstellertem und unverstellertem Anstleg 


Abszisse In 2 eingeteilt. Für Tlefpüsso Ist 2? = n, für Hochpise t 2 = —n, für Bandpäsese ist 


ı N. 
2-4 (=), für Bandsperren Ist 2 = —B 2 


Dieses 2 interessiert hier noch nicht. Es wird erst im Abschnitt über die Band- 
pässe und Bandsperren eingeführt. 2 stellt eine noch allgemeinere normierte 
Frequenz dar, die bei den Hoch- und Tiefpässen mit 7 identisch ist. 


Übersicht 
über die Berechnung von Hoch- und Tiefpässen 
aus unversteilerten und versteilerten Siebgliedern 


Gegeben 
G, 0 und Rypschluß 
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Außerdem gilt hinsichtlich des Wellenwiderstandsverlaufes entsprechend den 
Bezeichnungen in Bild 214 


I = yI=H 


1 
3, =Z, me; 
ee De | wichtig für die Halbglieder 
1 (nin.)" zur Wellenwiderstands- 


Im a 3: (1 = (nn) einebnung 


An zwei einfachen Beispielen soll die Anwendung der Berechnungsformeln ge- 


zeigt werden. 


Beispiel 37 


Für eine trägerfrequente Nachrichtenverbindung, die mit einem Träger von 3000 Hz 
und einem Sprachband bis 2700 Hz arbeitet, soll ein Tiefpaßfilter mit einer Grenz- 
frequenz von 2700 Hz berechnet werden. Es bleibe bei diesem ersten Beispiel unbe- 
rücksichtigt, daß die Grenzfrequenz wegen der Kantenverzerrungen eigentlich etwas 
höher als die höchste Übertragungsgrenze zu wählen ist. Der Filterabschlußwiderstand 
sei 600 (2. Das Filter bestehe aus einem unversteilerten und einem versteilerten Glied 
in T-Schaltung. Die Unendlichkeitsstelle des versteilerten Gliedes soll auf 3000 Hz 
liegen, damit etwaige Trägerreste am Modulatorausgang nicht übertragen, sondern 
möglichst vollständig unterdrückt werden. 

Entsprechend den Berechnungsunterlagen wird das Filter, wie in Bild 216a voran- 
schaulicht, aus Halbgliedern aufgebaut. Aus den geforderten Daten folgt 
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Bild 216. Zu Beispiel 37 
Versteilerter Tiefpaß mit einer Grenzfrequenz von 2700 Hz und Z, = 7500 
(a Schaltung, bestehend aus Halbgliedern, 5 Gesamtschaltung mit formel- und zahlenmüßiger 
Angabe der Schaltelemente, e Dämpfungsverlauf) 


Beim Zusammoenfassen der Halbglieder und der gleichartigen Blindwiderstände zur 
endgültigen Siebschaltung ergibt sich der in Bild 2165 dargestellte Schaltplan. Die 
Schaltelemente erhalten die Werte 


L= 42mH 
(+ m)L=1,451:44,2=641mH 
m L = 0,451 - 44,2 = 19,9 mH 


1l—m 


1 - 1,77.44,2 = 39,1mH 


20 = 2. 0,0787 = 0,157 uF 


2mC = 2. 0,451 0,0787 = 0,071 uF 


Die resultierende Dimpfungskurve wird dadurch gefunden, daB man für einige Fre- 
quenzen des Sperrbereiches die zugehörigen 7-Werte errechnet und dann im Kurven- 
blatt von Bild 215 aus den Kurven für 7% — 1,12 beziehungsweise 7. = © die ont- 
sprechenden Dimpfungswerte abgreift und addiert. In der folgenden Tabelle ist dies 
für einige Werte durchgeführt, 


25*® 
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1 5000 | 6000 | 7000 | 10000 üz 
n 1 1,05 ! 1,12 | 1,15 | 1,20 | 1,30 | 1,48 | 1,85 | 2,23 | 2,59 | 3,70 

Ggny 0 0,66 | 0,92 | 1,08 | 1,26 | 1,52 | 1,90 | 2,50 | 3,10 | 3,40 | 4,0 N 
Oyerst 0 1,755 | © |3,10 | 2,30 | 1,75 | 1,40 | 1,04 | 1,02 | 1,00 | 1,0 N 
Age 0) 2,41 | © |4,18 | 3,56 | 3,27 | 3,30 | 3,54 | 4,12 | 4,40 | 50 N 


Berechnungstabelle 


Die graßsche Auswertung der Rechnung zeigt Bild 216c. Man erkennt die hohe Dämp- 
fungsspitze bei 3000 Hz, aber auch den starken Rückgang der Dämpfung auf nur 
wenig mehr als 3 N im Bereich zwischen 3500 und 4000 Hz. 


Beispiel 38 


Wie sieht das Filter von Beispiel 37 in der Ausführung mit z-Gliedern aus? Hat man 
Freiheit in der Wahl des Abschlußwiderstandes, so kann man einfach die obenerrech- 
neten L- und C-Werte der Halbglieder benutzen. Sie sind lediglich entsprechend dem 
andersartigen Aufbau der Schaltung etwas anders zusammenzufassen. Das x-Filter 
hat in diesem Fall den gleichen Z,-Wert wie das obige T-Filter. Es muß dann aber mit 
einem Widerstand von R = 1,25 Z, = 938 ) abgeschlossen werden. 

Soll das Filter zwischen den alten Abschlußwiderständen von 600 £2 arbeiten, so muß 
es neu dimensioniert werden. Zu R = 600.0) gehört beim x-Glied ein Z, von 


Daraus errechnen sich als Grundwerte der Induktivitäten und Kapazitäten 
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Bild 217. Zu Beispiel 38 
Der verstellerte Tiefpa8 von Beispiel 37 in der Ausführung mit -Gliedern 
(« Schaltung mit Querreihenschwingkreisen, 5 Schaltung mit Lüngsparallelschwingkrelsen) 
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Da sich an der Lege dor Dämpfungsspitze nichts ändert, bleiben 7... und die m-Werto 
die gleichen. Wie in Bild 217 veranschaulicht, kann das versteilerte Glied entweder so 
ausgeführt werden, daß im Querweg ein Reihenschwingkreis (Bild a) oder im Längs- 
weg ein Parallelschwingkreis ( Bild b) liegt. In der Schaltung a lassen sich nur die Längs- 
induktivitäten zusammenfassen, so daB dort im ganzen 4 Kondensatoren und 4 Spulen 
benötigt werden. In der Schaltung 5 lassen sich im Längsweg die Induktivitäten und 
Kapazitäten und im Qucrweg die beiden mittleren Kapazitäten zusammenzichen. 
Dadurch verringert sich der Schaltelementeaufwand hier auf 2 Spulen und 4 Konden- 
satoren. Hinzu kommt, daß sich in Schaltung 5 im Gegensatz zu Schaltung a die 
einzelnen Halbglieder gegenseitig exakt angepaßt abschließen. Aus diesem Grunde 
wird sie der endgültigen Ausführung zugrunde gelegt. 


a 


Mit m = 0,451 und Wise: = 1,77 nehmen die Schaltelemente folgende Werte an; 


m 
2L= 2.28,3 = 50,6mH 
2mL= 2.0,451- 28,3 = 25,5mH 
m = 0,451 - 0,1226 = 0,0553 uF 
(1 + m)C = 1,451 : 0,1226 = 0,178 uF 


1 — m? 


2m 


C = 0,5: 1,77 . 0,1226 = 0,1085 vF 


Das Filter in x-Gliedform hat den gleichen Dämpfungsverlauf wie das Filter mit T- 

Gliedern. Beide Schaltungen unterscheiden sich nur in der Größe und dem Frequenz- 

gang ihrer Wellenwiderstände. 

Nachtrag: Daß die beiden in Reihe liegenden Parallelschwingkreise der Halbglieder 
1— m! 


mit den Werten /=- mLundC’ = C zu einem einzigen mit Z’’ —= 22’ und 


m 

C’ = C’/2 zusammengefaßt werden können, erkennt man daran, daB beide Schal- 
tungen sowohl die gleiche Resonanzfrequenz als auch den gleichen Kreiswiderstand 
besitzen. Bei gleicher Güte @ der Schaltelemente ist nach Gl. (93) im Fall der beiden in 
Reihe liegenden Schwingkreise 


Bar = 2 Ri 20 


und im Fall des einzelnen Parallelschwingkreises 
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Für eine Fernverbindung soll zur Abtrennung der Fernsprechströme von den nach dem 
Verfahren der Unterlagerungstelegrafie arbeitenden Tolegrefenströmen ein HochpaB 
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entworfen werden, der alle Frequenzen über 300 Hz durchlüßt. Der Hochpaß bestehe 
aus einem unversteilerten und einem versteilerten Glied. Er arbeite zwischen Wider- 
ständen von 600 (2. Um die Dämpfungsverzerrungen an der unteren Übertragungs- 
grenze geringzuhalten, soll die Grenzfrequenz nicht genau 300 Hz, sondern 270 Hz be- 
tragen. Das versteilerte Glied habe einen Dämpfungspol bei 180 Hz. 

Als erstes ist eine Skizze der vier Schaltmöglichkeiten des Gesamtfilters (T- oder z- 
Glieder, Versteilerung durch Längs-Parallelschwingkreise oder Quer-Reihenschwing- 
kreise) anzufertigen. 

Anschließend ist die Gesamtzahl der erforderlichen Spulen und Kondensatoren der 
einzelnen Schaltungen festzustellen. (Antwort: T-Glied mit Querschwingkreis: 
2 Spulen + 4 Kondensatoren, T-Glied mit Längsschwingkreis: 4 Spulen + 4 Konden- 
satoren, n-Glied mit Querschwingkreis: 4 Spulen + 4 Kondensatoren, x-Glied mit 
Längsschwingkreis: 4 Spulen + 2 Kondensatoren.) 

Von den verschiedenen Schaltmöglichkeiten sollen als erste die ausgesondert werden, 
bei denen zwischen unversteilertem und versteilertem Glied Fehlanpassung herrscht. 
Von den restlichen Möglichkeiten ist dann die mit der kleinsten Spulenzahl auszu- 


wählen, zu dimensionieren und ihre Dimpfungskurve aufzuzeichnen. (Antwort: Siehe 
Bild 218a und b.) 


b (g=180 19=270 —r 


Bild 218. Versteilerter Hochpaß mit einer Grenzfregquenz von 270 Hz (a Schaltung mit T-Gliedern, 
d Dümpfungsverlauf) 


5. Einebnung des Wellenwiderstandes 


Das m-Voliglied zeigt von beiden Seiten aus den gleichen Wellenwiderstand, und 
zwar den des zugehörigen unversteilerten Vollgliedes. Handelt es sich beispiels- 
weise um ein m-Vollglied in z-Schaltung, hat der Wellenwiderstand den Wert 
und den Verlauf des normalen x-Gliedes. Demgegenüber weist das m-Halbglied, 
wie Bild 214 zu entnehmen ist, nur auf seiner einen Seite den Wellenwiderstand 
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des Vollgliedes auf. Es ist jeweils diejenige Seite, die nicht den versteilernden 
Schwingkreis enthält. Auf der entgegengesetzten Seite, also der Seite, die mit dem 
versteilernden Schwingkreis beginnt, hat das Halbglied einen Wellenwiderstand, 
der sich wesentlich von dem des gewöhnlichen Grundgliedes unterscheidet. Er 
wird, je nachdem, ob der versteilernde Schwingkreis auf der T- oder r-Seite liegt, 
mit 3,, r beziehungsweise 3,,„ bezeichnet. 

Die Untersuchung des Verlaufs des m-seitigen Halbglied-Wellenwiderstandes er- 
gibt, daß er bei bestimmter Größe des Faktors m innerhalb des Durchlaßbereiches 
wesentlich konstanter als der des Grund- oder m-Vollgliedes ist. Bild 219 veran- 
schaulicht seinen Frequenzgang für m = 0,6 oder n. = 1,25. Bis dicht an die 


2% 


Bild 219. Wellenwiderstände der Endhalbglieder im Durchiußbereich für m = 0,6 
(a Halbglied mit Reihenschwingkreis im Querweg, 5 Halbglied mit Parallelschwingkrels 
im Längsweg) 


Grenzfrequenz heran verläuft er fast waagerecht. Formelmäßig gehorchen 3, r 
und 3m den im vorigen Abschnitt unten in der Übersicht angegebenen Ge- 
setzen. 

Hängt man zwei solche m-Hulbglieder, anstatt sie wie bisher zu einem Vollglied 
zusammenzuziehen und an irgendeiner Stelle in die Siebkette einzuordnen 
(Bild 220a), als sogenannte Endhalbglieder oder Endnetzwerke an den Anfung 
und das Ende der Siebkette (Bild 2205), so erhält man eine Kettenschaltung, deren 
Anpassungsverhältnisse im Innern durch diese Maßnahme nicht gestört werden. 
Im Innern stoßen nach wie vor paarweise gleiche, im übrigen aber stark frequenz- 
abhängige Wellenwiderstände zusammen. Nach außen hin weist das neue Netz- 
werk dagegen einen weitgehend eingeebneten reellen Wellenwiderstand auf, so 
daß es dort durch einen festen reellen Widerstand bis dicht an die Grenzfrequenz 
heran mit nur sehr kleinen Anpassungsfehlern abgeschlossen werden kann. Man 
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Bild 220. Siebkette mit Endnetzwerk zur Einebnung des Wellenwiderstandes 
(a normale Siebkette mit unversteilerten und versteilerten Halbgliedern, 5 Slebkette mit 
eingeobnetem Wellenwiderstand durch Verwendung versteilernder Halbglieder ala Endneotzwerke) 


beachte: Wenn eine Siebkette aus T-Gliedern mit Endhalbgliedern ausgerüstet 
wird, sieht sie ausgangsseitig wie eine z-Gliedschaltung aus (Bild 220b). Besteht 
die mit Endhalbgliedern versehene Siebkette dagegen aus n-Gliedern, sieht sie 
ausgangsseitig wie eine T-Gliedschaltung aus (Bild 221). 


Endhalbglied unversleilertes N-Glıed Endhalbglied 
mL=11,ömH mL=1l8mH 
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Bild 221. Tiefpaß für 2700 Hz mit Enänetzwerken (« Schaltbild in Halbgliederdarstellung, 
b endgültige Ausführung mit R = 6000, Z, = 5160, No = 1,09, nr = 0,097) 


Optimale Abschlußverhältnisse erzielt man etwa dann, wenn man im Fall der 
Siebkette mit T-Gliedern, die nach außen hin den Wellenwiderstand By zeigt, 
den Abschlußwiderstand R so wählt, daß der Nennwiderstand Z, aller Glieder 
den Wert 


Z,= 102 R (gültig für m = 0,6 beziehungsweise n. = 1,25) (370) 


hat (früher Z, = 1,25 R). Im Fall der Siebkette aus x-Gliedern mit dem äußeren 
Wellenwiderstand 3,,r wählt man 


Z,= 0,98R (gültig für m = 0,6 beziehungsweise 77. = 1,25) (371) 


(früher Z, = 0,8 R). Die Fehlanpassungen bleiben hierbei im Durchlaßbereich so 
gering, daß die Betriebsdämpfungen bis zu einer normierten Frequenz von 
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n = 0,93 unter 0,02 N bleiben. Läßt man StoBdämpfungen bis 0,IN zu, kann 
der Übertragungsbereich bis 7 = 0,96 ausgedehnt werden. 

Die Übertragungsgrenze läßt sich noch weiter an die Grenzfrequenz heran- 
schieben, wenn man m = 0,4 beziehungsweise 7. = 1,09 wählt. Die Betriebs- 
dämpfung ist dann zwar innerhalb des Durchlaßbereiches etwas größer als bei 
m = 0,6, bleibt aber bis 7 = 0,97 überall unter 0,02 N. Die zugehörigen Ab- 
schlußwiderstände werden im Fall einer T-Gliederschaltung so gewählt, daß 


Zu =1L17R (gültig für m = 0,4 beziehungsweise 77. = 1,09) (372) 
oder im Fall einer x-Gliederschaltung so, daß 


Zu = 0,56R (gültig für m = 0,4 beziehungsweise n,, = 1,09) (373) 
ist. 
Eine Schaltung mit Endnetzwerken hat die gleiche vierpoltheoretische Dämp- 
fungskurve wio die mit versteilerten Vollgliedern, da sich wegen der gegenseitigen 
Anpassung der Einzelglieder alle Dämpfungsmaße einfach addieren. Ihre Betriebs- 
dämpfungskurve ist günstiger als die ohne Endnetzwerke. Sie ist allerdings etwas 
teurer, weil jedes Enndhalbglied einen eigenen Resonanzkreis besitzt und damit 
mehr Schaltmittel erfordert als die Vollglieder-Schaltung. 


Beispiel 39 


Für die trägerfrequente Verbindung von Beispiel 37 und 38, die mit einem Träger 
von 3000 Hz und einem Sprachband von 300 --- 2700 Hz arbeitet, soll ein neuer Tief- 
paß, der mit Endnetzwerken ausgerüstet ist, entworfen werden. Mit den Endnetz- 
werken soll versucht werden, die Kantenverzerrung an der oberen Übertragungsgrenze 
bei fa = 2700 Hz unter 0,02 N zu halten. In den obigen Beispielen wird die Verzerrung 
sicherlich größer sein, da dort die höchste Übertragungsfrequenz f, mit der Grenz- 
frequenz f, zusammengelegt wurde. Von der neuen Siebschaltung wird nicht verlangt, 
daß ihr Dämpfungspol genau bei 3000 Hz liegt. Er darf etwas neben dem 3000 Hz- 
Träger liegen. Die versteilernden Halbglieder müssen aber so beschaffen sein, daß die 
Trägerreste bei 3000 Hz um wenigstens 4 N geschwächt werden. 

Die hier aufgestellten Bedingungen sind nicht ganz einfach zu erfüllen. Dazu ist der 
Abstand zwischen dem 3000-Hz-Träger und der oberen Übertragungsgrenze von 
2700 Hz mit 7 = 3000/2700 = 1,1 etwas klein. Wie eine Überschlagsrechnung mit 
in Bild 215 roh einskizzierter Dämpfungskurve zeigt, sind die gestellten Bedingungen 
wahrscheinlich einzuhalten, wenn man die Grenzfrequenz auf den Wert /, = 2700 Hz: 
0,97 = 2780 Hz und die Unendlichkeitsstelle aufr7.. = 1,09 oder /{» = 1,09 f, = 1,09 
2780 Hz — 3150 Hz legt. Es liegen dann gerade dio Verbältnisse vor, die sich gerado 
noch durch die obenerwähnten Endhalbglieder mit n = 0,4 oder 7. = 1,09 verwirk- 
lichen lassen. Bild 221 zeigt die Schaltung der Siebkette in der Ausführung mit x- 
Gliedern, die nach Beispiel 38 die preisgünstigste ist. 


Nach Gl. (373) ist 
Z, = 0,86 R = 0,86 -6002 = 5160 


zu wählen. Hieraus folgt 


Z, 5160 a 
= — om 23,5 rn 
& 79) 3 172780 81 a DIT 
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und 1 1 
Be wre or 
2 Ina ——H 
1— m" 1 — 0,16 F 
Mit m = 0,4 und ; =—— —2] wird 


m _L= 0,4-29,5 = 11,8mH 
(l!+m)C = 1,4-0,111 = 0,155 uF 


l — m? 


m 


C = 2,1-0,111 = 0,233 vF 


Der Mehraufwand an Schaltelementen gegenüber der Schaltung mit Versteilerung 
durch ein Vollglied ohne Endnetzwerk ist eine Spule. 


6. Bandpässe und Bandsperren 


Neben den Tief- und Hochpässen, die entweder nur tiefe oder nur hohe Fre- 
quenzen passieren lassen, werden in vielen Zweigen der Nachrichtentechnik, so 
vor allem in der Trügerfrequenztechnik, auch Siebschaltungen benötigt, die nur 
einen bestimmten, unten und oben begrenzten Frequenzbereich aussieben. Sie 
lassen ihn entweder durch oder sperren ihn. Im ersten Fall spricht man von Band- 
pässen, im letzten Fall von Bandsperren. Schaltungsmäßig erreicht man die 
Durchlaßwirkung für ein begrenztes Frequenzband dadurch, daß man im Längs- 
weg einen passend dimensionierten Reihenschwingkreis und in den Querweg 
einen passend gewählten Parallelschwingkreis anordnet. Ähnlich läßt sich eine 
bandmäßig begrenzte Sperrwirkung durch einen Parallelschwingkreis im Längs- 
weg und einen Reihenschwingkreis im Querweg erreichen. 

Es gibt eine große Fülle von Bemessungsmöglichkeiten dieser Schwingkreisek- 
mente. Eine besondere Bedeutung kommt den Siebgliedern zu, bei denen die 
Eigenfrequenzen der Längs- und Querwege gleich groß sind, bei denen also nach 
den Bezeichnungen von Bild 222 und 223 


1 = 1 = (374) 
yLCı YL2Ca 

ist. w, wird so gewählt, daß es in die geometrische Bandmitte des Durchlaß- 
beziehungsweise Sperrbereiches fällt und damit die geometrische Bandmitten- 
frequenz bildet. Auf sie bezogen, haben alle charakteristischen Frequenzver- 
hältnisse oberhalb und unterhalb den gleichen Wert, gilt also beispielsweise hin- 
sichtlich der unteren und oberen Grenzfrequenzen w, und ws 


2, =, | (375) 
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Lı c 


[57 cz Bild 222, Schaltung und Dämpfuugs- 
verlauf eines unversteilerten 
Bandpaß-Grundgliedes 


Bild 223. Schaltung und Dümpfungs- a 
verlauf eines unversteilerten Band- 
sperren-Grundgliedes 


o wy @, [°>} —v 
{’) cat + —n 


oder gilt im Fall eines Versteilerungsgliedes hinsichtlich der Lage der Dämp- 


fungspole 
en oder Yo Yan = @g (376) 


Auf sie bezogen, haben auch die beiden Dämpfungskurven die gleiche Form. Als 
absolute Bandbreite des Passes oder der Sperre bezeichnet man den Abstand 
®; — w, der Grenzfrequenzen. In Relativwerten ausgedrückt, ist die Band- 


breite 
een (377) 


27 


396 I. Vierpole 
Untersucht man die Frequenzabhängigkeit des Übertragungsmaßes g und des 


Wellenwiderstandes 8, solcher auf w, bezogenen Siebglieder, erhält man Funk- 
tionen, die sich auf die Form 


sinh > =j9 (378) 
und 
Ir=ZY1—- 9 | 
beziehungsweise : . (379) 
Bd | 


bringen lassen. Der Nennwiderstand Z, in Gl. (379) steht hierbei in folgender Be- 
ziehung zu den Induktivitäten und Kapazitäten des Siebgliedes: 


Fat.) (80) 
1 Versace 

Vergleicht man die Gleichungen GI. (378) und (379) mit den entsprechenden des 
Tiefpasses und Hochpasses, stellt man fest, daß alle Gleichungen in ihrem äußeren 
Aufbau völlig übereinstimmen. Der Unterschied liegt nur in dem, was mit Q 
oder 7 bezeichnet ist. Man kann daher für die Übertragungsgleichungen aller 
Siebglieder generell dieselbe Schreibweise anwenden und für die Veränderliche 
ein einziges Zeichen benutzen. Man hat sich dann nur zu merken, was die Ver- 
änderliche in den verschiedenen Schaltungen für eine Bedeutung hat. Als Zeichen 
hat sich allgemein das Q eingeführt. Während beim Tiefpaß und Hochpaß 2 
nit 7 identisch ist und damit ein einfaches Frequenzverhältnis darstellt, ist der 
Zusammenhang zwischen 2 und den absoluten Frequenzen in den Bandpässen 


und -sperren wesentlich komplizierter. Für 2 gelten von jetzt an folgende Defi- 
nitionen: 


B [07 
Tiefpaß 2=n= =, 
Hochpaß 2 Gr 
oc pa =n=— a 
[097 
Bandpaß 2= I [eo = @o\ (381) 
B \®0 u) 
Bandsperre 2=-B- 1 
ee ze) 
\n wo) 


2 stellt eine noch allgemeinere normierte Frequenz als n dar. Sie ist jeweils s0 
gewählt und definiert, daß in ihr ausgedrückt, die Übertragungs- und Wellen- 
widerstandsfunktionen aller Arten Siebschaltungen die gleiche äußere Form an- 
nehmen und daher, grafisch aufgetragen, den gleichen Verlauf zeigen. Bei Anwen- 
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dung der allgemeinen Frequenz @ braucht man beispielsweise nur eine einzige 
Düämpfungskurve oder bei Hinzunahme der versteilerten Glieder nur einen ein- 
zigen Satz Dämpfungskurven, aus dem man für alle Siebschaltungen den abso- 
luten Dämpfungsverlauf herleiten kann. Ähnliches gilt für den Wellenwiderstand. 
Alle T-Glieder, einerlei, ob es sich um Tief-, Hoch- und Bandpässe oder Band- 
sperren handelt, befolgen in Abhängigkeit von 2 das gleiche Gesetz: Im Durch- 
laßbereich sind sie rein reell; sie beginnen bei 2 = 0 (das heißt » = Oim Tiefpaß, 
w = » im Hochpaß, » = w, im Bandpaß und w = 0 oder »o in der Bandsperre) 
mit dem Nennwert Z,, um dann bei 2 = +1 (das heißt » = w; im Tief- und 
Hochpaß, = w, undo = w,im Bandpaß und in der Bandsperre) auf den Wert 
0 herunterzugehen. Alle x-Glieder zeigen den entgegengesetzten Verlauf des 
Wellenwiderstandes. Bei ihnen beginnt er ebenfalls bei Z,, strebt dann aber bei 
Q = +1 dem Wert Unendlich zu. 

Die Dimensionierung der unversteilerten Bandpaß- und Bandsperren-Grund- 
glieder bereitet keine besonderen Schwierigkeiten. Mit den Bezeichnungen von 
Bild 222 und 223 lauten die Dimensionierungsformeln für das 


Bandpaß-Halbglied 
L 20 
it ,-W 
1 
u a, = @ 
Dez ——-2— 1 
[73 Pie LP PN 
g 1 (382) 
1,-0 1.,-o, 
= ——g = ——. 
Z, oy Zo @, 8a 
a \ 
- 2, »%- 04 
Bandsperren-Halbglied 
on - 0 Go — 
Liz, — = 2: 
a a) 
1 
L,=Z, ET 
_ (383) 
ih 1 
q=7 | ea 
1-0, 1 ,-w 
C,=— a 
2% Z, a 


mit Z,=125R beim T-Glied 
beziehungsweise Z, = 0,8 R beim z-Glied 
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Genauso, wie man die Tief- und Hochpässe versteilern kann, lassen sich such die 
Bandpässe und Bandsperren durch m-Glieder versteilern. Allerdings kann bei den 
hier behandelten Siebgliedern die untere und obere Unendlichkeitsstelle der 
Dämpfung nicht jede für sich beliebig gewählt werden. Die w..-Stellen müssen 
der Bedingung Gl. (376) genügen, das heißt frequenzreziprok zu w, liegen. Es 
gibt auch hier zwei Schaltmöglichkeiten für die Versteilerung. Bild 224 zeigt sie 
für das Bandpaß-Halbglied und Bild 225 für das Bandsperren-Halbglied. Die 
Abbildungen enthalten zugleich die Angaben über die rechnungsmäßigen Daten 


Bild 224. Versteilerte m-Bandpaßb- 
halbglieder mit Dämpfungsverlauf 
des Vollgliedes 


Bild 225. Verstalkerte m-Bandsperren- 
balbglieder mit Dämpfungsverlauf 
des Vollgliedes 
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der Schaltelemente sowie den grundsätzlichen Verlauf der Dämpfung des Voll- 
gliedes. Die Grundwerte der Induktivitäten und Kapazitäten sind die gleichen, 
wie sie sich nach Gl. (382) und (383) für die unversteilerten Halbglieder ergeben. 
Für die m- und 1 — m?-Faktoren gelten folgende Beziehungen: 


Bandpaß-Halbglied 


m= ıl 
@s ©; - 
o ©, @o 


Ho duam\r 
on ae) (384) 
1- m’ = 


©, = 0] © = Yo an 


(385) 


Auch die m-Halbglieder der Bandpässe und Bandsperren lassen sich, wenn man 
je eines an den Anfang und das Ende der Siebkette hängt und ihren m-Wert 
gleich 0,6 wählt, zur Einebnung des Wellen widerstandes verwenden. 


Beispiel 40 
Es ist ein Bandpaß für ein Frequenzband von 4,3 kHz bis 7,4 kHz zu entwerfen. Er 
soll aus zwei unversteilerten T-Gliedern bestehen und zwischen \Widerständen von 
R= 600. arbeiten, Sein Dämpfungsverlauf ist in Abhängigkeit von der Frequenz 
darzustellen. 
Zunächst wird der Nennwiderstand Z, bestimmt. Nach der Übersicht Gl. (382) ist bei 
T-Gliedern Z, = 1,25 R= 1.25 - 6000, = 7500 zu wählen. 


i 
i 
i 
. 
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Wegen der allgemeinen Bedingung der Frequenzreziprozität ist die nominelle Band- 


mitte /, gleich dem geometrischen Mittel aus der höchsten und tiefsten Frequenz [ı 
und /,, mit den Werten des Beispiels also 


= YA, fh = Y7400 - 4300 Hz = 5640 Hz 
oder 


w, = 275640 Hz = 35480 57! 


Um die Kantenverzerrungen an den Übertragungsgrenzen kleinzuhalten, werden die 


rechnungsmäßigen Grenzfrequenzen f, und /, um den Faktor 0,9 weiter als /, und fı 
gewählt. Man setzt an 


und 


fi = 0,9, = 0,9- 4,3 kHz = 3,87 kHz 
Damit erhält der Bandpaß eine Bandbreite von 


ta h = 4,35 kHz 
oder 


Ws — uw; = 274350 kHz = 27330 e”? 
Mit diesen Werten können die Daten der Schaltelemente festgelegt werden. Nach 
Gl. (382) wird 
Z, 7500 


L=— — = 2 H 

IT m —w 27330 871 De 

0. — W 27330 s=! 
+ ® 08 = 35480? 372 19. Sam 
Il n—-w 1 27330 87! 

ae a = 

Fe 750 2 35480? 57? uns 
Be Fl, | _„4,80F 


Die vollständige Schaltung des zweigliedrigen Bandpasses mit Angabe der zahlen- 
mäßigen Größe seiner Schaltelemente zeigt Bild 226.a. 

Um die Dämpfungskurve des Bandpasses in Abhängigkeit von w oder f zeichnen zu 
können, muß man dio Beziehung zwischen der normierten Frequenz 2, für die die 


Kurvenschar in Bild 215 gilt, und der absoluten Frequenz f kennen. Sie lautet nach 
GI. (381) beim Bandpaß 


.— 27 1 4 
Da nach GI. (377) B= u Ge ie ale = 0,77 und damit — = 1,299 ist, konn 
man auch schreiben © 35480 B 
N 5640 Hz 
= 12 _ 
220 ( 5640 Hz / 


Sotzt man in diesen Ausdruck einige frei gewählte Frequenzen / ein, erhält man zu- 
nächst die zugehörigen 2-Werte, für die man dann aus dem Kurvenblatt von Bild 215 
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Rj=600Nn  29nF, 


225m OF 55mm ZIAF 


lTı_ 27,5mH 
n ==} Ke—-- 
ER eh 
(2) R=soon! | 
“ Li 
Qu N 
N 
7 
a [3 
I, 
1# 
3 
: Velen] 
ANZEIEARE 
1 ea ee 
bo ı 2 3 | s [swzlalssenmonmmnznamzRnz 


hf fo Mh fh L 


Bild 226. Zweigliedriger unversteilerter Bandpaß für 4,3 + 7,1 kHz, Z, = 750N 
(a Schaltung, 5 Diimpfungsverlauf) 


unter Benutzung der 2.-Kurve die jeweiligen Dämpfungswerte eines Einzelgliedes 
abgreifen kann. Da im vorliegenden Fall das Filter aus zwei Gliedern besteht, ist die 
Gesamtdämpfung doppelt so groß wie abgelesen. Vergleiche dazu die folgende Tabelle 
und diein Bild 2265 eingetragene Dämpfungskurve. 


[82 90 10 12 15 20 

/ kHz 
\3a37 353 318 265 2,12 1,59 

2+10 +12 +157 +2315 +2,98 +42 

2a 0,0 2,8 4,1 5,6 7,0 8,4 N 


7. Die Betriebsdämpfung 


a) Definition der Betriebsdämpfung 


Das bisher verwendete Übertragungsmaß g, Vierpol- oder \Vellenübertragungs- 
maß genannt, kennzeichnet die betrieblichen Übertragungseigenschaften eines 
Vierpols nur dann vollkommen richtig, wenn der Vierpol mit seinem Wellenwider- 
stand abgeschlossen ist. Nun ist 3, in vielen Fällen, so vor allem bei den Sieb- 
schaltungen, keine Konstante, sondern stark frequenzabhängig. Der Vierpol 
müßte in diesen Fällen mit einem in bestimmter Weise von der Frequenz ab- 
hängigen Widerstand abgeschlossen werden. Bei Kabelleitungen, die einen kom- 
plexen Wellenwiderstand haben, ist dies mit Hilfe eines passend dimensionierten 
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Scheinwiderstandes aus Induktivitäten und Kapazitäten (Hoyt-Nachbildung) 
durchaus möglich, aber nicht bei Siebschaltungen, deren Wellenwiderstand im 
Durchlaßbereich rein reell ist. Ein frequenzveränderlicher reeller Widerstand 
läßt sich durch keine Kunstschaltung nachbilden. Siebschaltungen können nur 
mit einem ohmschen Widerstand festen Wertes abgeschlossen werden. An ihm 
treten, da er nicht imstande ist, bei allen Frequenzen dieihm optimal vom Vierpol 
angebotenene Energie aufzunehmen, Reflexionen auf, die eine zusätzliche Lei- 
stungsdämpfung und Phasendrehung verursachen. 

Um diese im praktischen Betrieb zusätzlich auftretenden Verluste zu erfassen, 
hat man das Betriebsübertragungsmaß g, eingeführt. Es besteht aus dem Be- 
triebsdämpfungsmaß a5 und dem Betriebsphasenmaß 55. Bei der Festlegung 
der Betriebsdämpfung ging man von folgender Überlegung aus: Die maximal 
von einem Generator mit der EMK oder Leerlaufspannung U, und dem Innen- 
widerstand 8; an einen Verbraucher abgebbare Scheinleistung P, ist 


ae 386 
ST en 


Sie hängt nur von der Beschaffenheit des Generators ab, weil der Verbraucher- 
widerstand 3; hierbei gleich $; ist. Es ist logisch zu sagen, daß die Betriebsdämp- 
fung eines Vierpols, der zwischen einem Generator und einem an diesen Generator 
angepaßten Verbraucher liegt, dann Null ist, wenn der Verbraucher mit und ohne 
den Vierpol die gleiche maximale Leistung P, zugeführt erhält. Geht dagegen bei 
Zwischenschaltung des Vierpols auf den Empfänger nur die Leistung P, über, so 
verursacht der Vierpol, einerlei ob der Leistungsrückgang auf Fehlanpassungen 
am Eingang oder am Ausgang oder auf Verluste oder beabsichtigte Dämpfungen 
im Innern des Vierpols zurückzuführen ist, eine Gesamtdämpfung, die in Neper 
ausgedrückt, einen Wert hat von 


en Allgemeine Definitionsgleichung 
2 P, fürdie Betriebsdämpfung we 
Sie stellt die Betriebsdämpfung dar und umfaßt also 1. die Vierpoldämpfung a 
oder bei einer Reihenschaltung mehrerer Vierpole die Summe der einzelnen Vier- 
poldämpfungen, 2. die Stoßverluste zwischen Generator und Vierpol oder Vierpol 
und Verbraucher, 3. die Dämpfungen infolge der Gütemängel der Schaltelemente 
und 4. die Verluste, die entstehen, wenn der Verbraucherwiderstand nicht genau 
gleich dem Generatorinnenwiderstand ist. 


Für Gl. (387) kann auch geschrieben werden 
2a 2 0 


oe = — 


P; 


Bei Übereinstimmung des Verbraucherwiderstandes 8, mit dem Generatorinnen- 
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widerstand 8: wird daraus unter Zuhilfenahme von Gl. (386) 


o 2 ? 
et = (s7.) (388) 
Man beachte: Bei der Festlegung der Betriebsdämpfung wird nicht die an den 
Eingang des Vierpols tatsächlich abgegebene Leistung P, mit der Ausgangs- 
leistung P, verglichen. Zum Vergleich wird vielmehr die Leistung herangezogen, 
die der Generator optimal abzugeben imstande ist. Sind Generator- und Ver- 
braucherwiderstand exakt an den Wellenwiderstand des Übertragungssystems 
angepaßt und kann von den Verlusten durch Gütemängel abgesehen werden, 
geht die Betriebsdämpfung in die Vierpoldämpfung über. 

Die Berechnung der Betriebsdämpfung einer Siebschaltung bei gegebenen Be- 
triebs- und Abschlußverbältnissen ist nur in wenigen Fällen übersichtlich und 
einfach. Trotzdem wird sie heutzutage überall, wo man sich in größerem Um- 
fang mit der Berechnung und Fabrikation von Siebschaltungen beschäftigt. 
durchgeführt. Alle Entwicklungs- und Berechnungsstellen vergewissern sich vor 
dem Bau teurer Siebschaltungen durch eine Nachrechnung der Betriebsdämp- 
fung, ob das entworfene Filter die Dämpfungsbedingungen, die ihm für den 
Durchlaß- und Sperrbereich gestellt sind, betriebsmäßig auch erfüllt. 

Es mag an dieser Stelle darauf hingewiesen werden, daß man Siebschaltungen, 
wenn sie technisch und wirtschaftlich besonders hohen Ansprüchen genügen 
müssen, unter Umständen von Anfang an nach der Betriebsdämpfung bemißt. 
Man geht hier nicht mehr von der Vierpoldämpfung aus, die sich wegen der nur 
unvollkommenen Anpassung zwischen den einzelnen Siebgliedern und den Ab- 
schlußwiderständen nie exakt verwirklichen läßt. Man legt der Berechnung der 
Filtergrößen vielmehr die Betriebsdämpfung und ihre Abhängigkeit von den Ab- 
schlußverhältnissen zugrunde. Die L- und C-Werte werden bei dieser Berech- 
nungsart so ausgesucht, daß die Betriebsdämpfung im ganzen Durchlaßbereich 
gleichmäßig niedrig ist oder bestimmte Bedingungen erfüllt. Diese Methode, die 
von IF. Cauer begründet wurde, stellt aber an den Berechnungsingenieur hohe 
mathematische Anforderungen, da sie auf Gleichungen höheren Grades führt, 
deren komplexe Wurzeln berechnet werden müssen. 

An dem Beispiel eines symmetrischen Grundgliedes soll jetzt gezeigt werden, wie 
man die Betriebsdämpfung einer Siebschaltung errechnet. 


b) Berechnung der Betriebsdämpfung im Durchlaßbereich einer Siebschaltung 
aus symmetrischen Grundgliedern 


Ausgehend von Bild 227, das einen Generator zeigt, der über einen symme- 
trischen Vierpol vom Vierpolübertragungsmaß g und Wellenwiderstand 3, seine 
Energie an einen Verbraucher abgibt, dessen Widerstand 3, gleich dem Innen- 
widerstand $&; des Generators ist, kann man für die EMK oder Leerlaufspan- 
nung U, des Generators den Ansatz machen 


W384 u, 


26* 
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Nun gilt für jeden Vierpol ganz allgemein 
U, =coshg-U.+ Bzsinhg-®, 


ee = q 


U, + coshg-% 


Arbeitet man dies in die erste Gleichung hinein, ergibt sich 


sin! 
W= 5, U,-+ cosh 9:8) + cosh g- U, + 3, sinn g da 


Da 8, = 11,/8, und 8; = 8. ist, kann man auch schreiben 


U, + coshg- =) + cosh g-U,;+ En sinhqa-U, 


2U, (cosh g+ ph a8 + 3: \) 
\92 Bu) 


oder 


Bild 227. Zur Berechnung der 
Betriebsdämpfung eines Vierpols 


(389) 


Gl. (389) gilt ganz allgemein für jeden Vierpol. Sie sagt in dieser Form noch nichts 
Besonderes aus, höchstens das, daß die Betriebsdämpfung, die nach Gl. (388) in 
dem linksseitigen Spannungsausdruck steckt, einmal vom Vierpolübertragungs- 
maß g und zum anderen vom Verhältnis 3,/B., also der Güte der Anpassung, ab- 
hängt. Beschränkt man sich von jetzt ab auf Siebschaltungen, und zwar ihren 
Durchlaßbereich, läßt sich auf Grund der Aussage, daß die Vierpoldämpfung im 
Durchlaßbereich aller Filter Null ist, die Formel weiterentwickeln. Man formt 
zunächst cosh g und sinh g so um, daß sich das Dämpfungsmaß «a und Winkel- 


maß d trennen lassen: 


cosh g= cosh (a +j5) = cosh a-coshjb + sinlha - sinhjd 
= cosha-cosb + sinha-jsinb 
beziehungsweise 
sinhg=sinh (a +j5b)—=sinha-coshjb + cosha-sinhjb 
= sinha-cos5b + cosha-jsinb 
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Hieraus folgt, da im Durchlaßbereich «=0 und damit cosha=1l und 
sinha = 0 ist, 

eoshg=cosb und sinng=jsinb 
Dieses in Gl. (389) eingeführt, ergibt 


U, 3 ‚sind /3, 
A Bad dt Jar Tel 3 en 


Der Klammerausdruck hinter zu ist im Durchlaßbereich der Siebschaltung, 


für die die vorliegende Rechnung ja durchgeführt wird, eine reelle Größe, da hier 
sowohl der Abschlußwiderstend 8, als auch 8, je für sich reell sind. Damit ist 
der zweite Summand auf der rechten Seite der Gleichung ein rein imaginärer, so 
daß man schreiben kann 


Sic 'Z, 2Z>\ 


u, 
ee =cob+j—— Be) 


21, 


Für die Dämpfung ist nur der Betrag von 1/2 U, maßgebend. Seine Berechnung 
ergibt 


oder 


aj-- rt . 


Führt man für cos?b den Ausdruck 1 — sin? ein, erhält man 


U, sin?b[/Z,\” _ (Z | 
BA HE 
sinb . 
Nach Ausklammerung von wird 
'U,\ sinb/Z, Z\ 
u Vu Ve ee 390 
VA 2) se 


Nach G}. (388) steht auf der linken Seite der Gleichung die Betriebsdämpfung, 


und zwar in der Form e?°z. Damit wird 


PPe sin®b zn 
se (Z 2 
oder 
3a, _, _Sind/Z, _2\ 391 
ea ee Ba) 


Der linke Wurzelausdruck wird die „Drosselung‘“ genannt und mit D bezeichnet, 
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Besteht die Siebschaltung nicht aus einem einzelnen Glied, sondern aus n Glie- 
dern mit unter sich gleichen Wellenwiderständen, nimmt Gl. (391) die Form 


RSG ne sinnb /Z, Z 
Ye = (Z 2.) (392) 
an. Die neue Gleichung unterscheidet sich nur durch den Faktor n in sin nd von 
der alten. Das hängt damit zusammen, daß bei einer n-fachen Kettenschaltung 
von Vierpolen gleichen Wellenwiderstandes das Gesamt-Vierpolübertragungs- 
maß n-mal größer als das Einzelmaß ist und deshalb überall dort, wo bei einem 
Einzelglied g, a oder b steht. jetzt ng, na und n b erscheint. 

Gleichung (391) für das Einzelglied läßt sich noch weiter umformen. Man geht 
davon aus, daß die unversteilerten Grundglieder aller Siebschaltungen, also aller 
Tiefpässe, Hochpässe, Bandpässe und Bandsperren, bei Benutzung der nor- 


mierten Frequenz 2 die gleichen Gesetze befolgen. So gilt für alle hinsichtlich des 
Phasenmaßes im Durchlaßbereich 


sin X =ß 
und hinsichtlich des Wellenwiderstandes bei T-Gliedern 


dr=Zr= zZ) 1—- 7 
oder bei x-Gliedern 
1 


8: = 2% — 


Nimmt man hinzu, daß zur Ausmittlung der Fehlanpassungen der AbschluB- 
widerstand Z, bei T-Gliedern gleich 0,8 Z, und bei z-Gliedern gleich 1,252, 
gewählt wird, und daß für den sin b-Faktor in Gl. (391) auch 

ba/ b 


b b ERBE... . 
I — in: _—m in — — sin— —). —_ 22 
sin b 2sinz 085 2sinz yı sin’ — 211-2 


N 


geschrieben werden kann, kommt man bei T-Gliedern zu der Formel 


Ye -ı=-2a1-® iz = _ 082% \ = 2(1,25(1— 22) — 0,8) 
0,827, ZyI 8] 
oder 
Ye?ea _ 1= 9 (0,45 — 1,25 2°) (T-Glied) (393) 
Bei x-Gliedern ergibt sich 
yes _1- oh -al__—___3a NM 
\1,252, 71 — 2 Zo / 


= 2[08—- 1,25 (1 9)] 
oder 


Ve2e2 - 1= 9 (1,25 2? — 0,45) (n-Glied) 1202) 
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Bis auf das Vorzeichen stimmen G1.(393) und (394) miteinander überein. Da bei 
der Auflösung der Gleichungen nach a7 beide Seiten quadriert werden, und dabei 
das unterschiedliche Vorzeichen verschwindet, kann man sagen, daß die Be- 
triebsdämpfung der Grundglieder aller Filtertypen im Durchlaßbereich dem ein- 
fachen Gesetz von Gl. (394) genügt. Nach dieser Formel ist die Kurve der Be- 
triebsdämpfung in Bild 205 berechnet worden. Für (7 =) 2 = 0,8 wird zum 
Beispiel 
Ve?*2 — 1 = 0,8 (1,25 : 0,64 — 0,45) = 0,28 
oder 
e?°2 — 1,0784 
oder 
e?z — 1,039 


und damit schließlich 25 = 0,039 N. 


TV. Laufzeitglieder 


Die in den vorigen Abschnitten behandelten Dämpfungs- und Siebglieder hatten 
die Aufgabe, einen Energiefluß in bestimmten Frequenzbereichen um ein be- 
stimmtes Maß zu dämpfen, das heißt zu schwächen. Auf die Phasen- und Lauf- 
zeitverhältnisse kam es bei diesen Schaltungen nicht weiter an, oder hatte man, 
besser ausgedrückt, keinen besonderen Einfluß. Es gibt aber Fälle, in denen die 
Laufzeitfragen den Vorrang haben. Wenn zum Beispiel in einem System, etwa 
auf einem sehr langen Fernkabel, die Laufzeitunterschiede zwischen den hohen 
und tiefen oder mittleren Frequenzen so groß werden, daß die einzelnen Fre- 
quenzkomponenten einer Nachricht nicht mehr gleichzeitig, sondern mit merk- 
lichem Zeitunterschied am Kabelende ankommen, spricht man von einer Phasen- 
oder Laufzeitverzerrung. Sie beeinträchtigt, wenn sie ein bestimmtes Maß über- 
schreitet, genauso wie die Dämpfungsverzerrung, die Güte und Verständlichkeit 
der Übertragung. Besonders empfindlich sind in dieser Hinsicht das Fernsehen 
und die Bildtelegrafie. Bei ihnen wird das zu übertragende Bild in viele kleine 
Bildpunkte zerlegt, die nach Art der Telegrafieverfahren als Rechteckimpulse 
mit Amplituden, die der jeweiligen Helligkeit des Bildpunktes entsprechen, über- 
tragen werden. 

Rechteckimpulse bestehen aus einer großen Anzahl von Frequenzen. Erfalıren 
diese auf ihrem Übertragungsweg verschieden große Verzögerungen, so verlieren 
sie ihre Rechteckformen. Die Folge ist ein verschwommenes, unscharfes Emp- 
fangsbild. Vergleiche dazu die Bilder 230 und 231. 

Man kann die Laufzeitverzerrungen vermeiden, wenn man in den Übertragungs- 
weg Phasenausgleichs--oder Laufzeitglieder einschaltet. Da es keine Laufzeit- 
glieder mit negativer Laufzeit gibt, muß durch sie, wie Bild 228 andeutet, dia 
Übertragungszeit an allen Stellen des Übertragungsbereiches auf den Wert der 
größten Laufzeit ergänzt werden. Leider sind Laufzeitglieder immer nur in 
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einem verhältnismäßig schmaleu Frequenzgebiet wirksam. Es sind daher sehr 
viele Laufzeitglieder erforderlich, um ein breites, tiefes Laufzeittal auszufüllen. 
Dadurch wird der Phasenausgleich zu einer sehr kostspieligen Angelegenbeit. 


t 
Kabel mit Phosenausgleich 
Bild 228. Laufzeit £ einer langen Koabelleitung 


Kabel ollein ohno und mit Phasenausgleich 


Als Laufzeitglieder eignen sich am besten Kreuzglieder aus Blindwiderständen. 
Man betrachte beispielsweise die in Bild 229a angegebene Schaltung. Ohne lange 
und strenge Ableitung läßt sich ihr entnehmen, daß die Ausgangsspannung U, 
bei tiefen Frequenzen gleichphasig mit U, ist, dagegen bei hohen Frequenzen in 
Gegenphase zu U, liegt. Denn bei tiefen Frequenzen nimmt der Strom seinen 
Weg über die Spulen und fließt im Abschlußwiderstand von a nach 5b. Bei hohen 
Frequenzen dagegen setzen die Kapazitäten dem Strom den kleineren Wider- 
stand entgegen, so daß er seinen Weg über die Diagonalglieder nimmt und dann 
von b nach @ durch R, fließt. In Abhängigkeit von der Frequenz dreht sich dem- 
nach die Phase der Ausgangsspannung allmählich um 180°. Das ist aber gleich- 


L o &1 


Bild 229. Laufzeitglleder 
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bedeutend mit dem Auftreten einer Laufzeit 1, = db/dw, Da die Phasendrehung, 
wie die folgende Rechnung zeigt, nicht linear mit der Trequenz vor sich geht, hat 
jedes Frequenzgebiet eine andere (Gruppen-)Laufzeit. 

Um die Bedeutung der Vierpoltheorie bei der Behandlung solcher Fragen noch 
einmal klar in Erscheinung treten zu lassen, soll der Frequenzgang der Laufzeit 
eines solchen Kreuzgliedes kurz abgeleitet werden. 

Die Berechnung der Laufzeit nimmt ihren Ausgang von der Gleichung für das 
Übertragungsmaß g des Kreuzgliedes. Nach G]. (317) und unter Verwendung der 
in Bild 2295 verwendeten Zeichen gilt generell für jedes Kreuzglied 


Im einfachsten Fall besteht der Längswiderstand aus einer Induktivität mit 
t, = jwL und der Diagonalweg aus einer Kapazität mit „ = 1/jwC (Bild 229). 
Natürlich können Z und C auch ihre Lage vertauschen. Tür die erste Möglich- 
keit wird 
l1+joLC _ 1-—-w«LcC 
cos Ge ae era 


Setzt man 1/LC = w,? und das Verhältnis w/w, = 7, ergibt sich 


1- (vu) 1-7 


—_ 395 
Trafo? ıH Den 


cosh g— cosh (e +Jb)= 
Zur Trennung der Komponenten a und jd wird der hyperbolische Kosinus. wie 
schon mehrfach zuvor, umgeformt in 
cosh (a +jb)=cosha-coshjb + sinha-sinhjb 
= cosha-cosb + jsinha- sind (396) 
Daraus, daß nach Gl. (395) cosh g rein reell ist, folgt, daß in Gl. (396) das ima- 
1? _. 
ginäre Glied O und das reelle Glied gleich rs; sein muß. Man hat demnach 


die beiden Ansätze 


cosh a - cosb = I (397) 


und 

sinha-sinb=0 (398) 
zu machen. Die letzte Bedingung wird erfüllt, wenn entweder a = 0 oder aber 
b = O.oder z ist. 


Erste Möglichkeit: a = 0. Sie bedeutet, daß in einem gewissen, noch zu bestim- 
menden r-Bereich die Dämpfung 0 ist. Für a = 0 nimmt cosha den Wert 1 


410 J]. Vierpole 


und damit cos 5b in Gl. (397) den Wert 
1-7? 


if" 


(399) 


an. Die Auflösung nach 5 liefert die Gleichung für die 7- oder Frequenzabhängig- 
keit des Phasenmaßes b. Es ist 


1l— 


b= arccos = 
I+T 


Durch Differentiation nach w erhält man hieraus die Gruppenlaufzeit tz. Unter 
Anwendung der Kettenregel wird 


dasocon — a — 
a ad an Te lo, __2 1 _21E0 
do dndo dn do It? I+? 


Ehe untersucht wird, ob sich dieser Fall für bestimmte n-Werte realisieren laßt, 
soll erst noch die zweite Möglichkeit mit 5 = 0 oder n geprüft werden. 


Zweite Möglichkeit: 6 =0 oder x. Dieser Fall würde, wenn er sich verwirk- 
lichen läßt, bedeuten, daB coso5 = +1 wird und damit in Gl. (397) cosh @ den 
Wert 
I 

cosh a = —— 
1+n7 
annimmt. Überlegt man nun, welche Werte der Bruch durchläuft, wenn sich 
n=w/w, mit wachsender Frequenz von O0 aus über 1 nach oo bewegt, stellt man 
fest, daß sie alle zwischen + l und — 1 liegen. Die gleichen Werte müßte auch 
cosh a annehmen. Das ist aber nicht möglich. Der hyperbolische Kosinus kann 
nie < + 1, geschweige denn — 1 werden. Daraus folgt, daß der zweite Ansatz: 
5 = 0 in keinem Frequenzgebiet zu einer brauchbaren Lösung führt. 
Anders verhält sich der erste Lösungsansatz mita = O0 undcos5b = n- Er 

7 

ist realisierbar, da der trigonometrische Kosinus sich gerade in den Grenzen zu 
ändern vermag, in denen sich der Bruch ändert, wenn 7 oder die Frequenz w 
von Null nach Unendlich wandert. Bei Kreuzgliedern mit Z im Längsweg und C 
im Diagonalweg gilt somit, daß 


im ganzen Übertragungsbereich die Dämpfung a—= 0 | 
/I, 0 
ist und die Laufzeit das Gesetz = 74 z | zu 
1+7 
befolgt. In Bild 229d ist in der Kurve I! der Ausdruck fa =uWn>= in 
ü En. 


Abhängigkeit von dargestellt. Man erkennt, daß sich das Produkt aus Lauf- 
zeit und Abstimmfrequenz von -+ 2 aus über 1 nach O0 ändert, wenn n oder w 
von 0 aus nach > ansteigt. Sind Z und C beispielsweise so gewählt, daß 


u — 
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@, = 5000"! ist, hat eine Frequenz von etwa 300 Hz oder » = 2000 s"1 
eine Laufzeit von 


1 2 1 
2 = 0,345 ms 


und eine Frequenz von etwa 800 Hz oder w = 5000 s”! eine Laufzeit von 


1 2 


= 500051 1Ir% 


= (,2 ms 

Enthält der Längsweg, wie in Bild 229c, statt einer Induktivität einen Parallel- 
schwingkreis aus L, und C', und der Diagonalweg statt einer Kapazität einen 
Reihenschwingkreis aus L, und C,, ergeben sich andere Laufzeitkurven. Für den 
speziellen Tall, daßBZL, = L,und C, = C, und damit die Eigenfrequenz der beiden 
Kreise die gleiche ist, zeigt die Laufzeit des Kreuzgliedes einen Frequenzgang, 
wie er in der Kurve 2 von Bild 229d wiedergegeben ist. In der Nähe der Ab- 
stimmfrequenz der Schwingkreise, auf die die übrigen Frequenzen bezogen wer- 
den, liegt ein ausgeprägtes Laufzeitmaximum., 

Da jedes Laufzeitglied nur in einem begrenzten Frequenzbereich wirksam ist, 
sind viele Glieder nötig, wenn ein breiter Bereich in seiner Laufzeit angehoben 
werden soll. 

Der Wellenwiderstand der Kreuzglieder gehorcht nach Gl. (317) dem Gesetz 


3, = lu 


Entsprechen die in den Längs- und Diagonalzweigen verwendeten Netzwerke 
einander dual, steht beispielsweise einer Induktivitätim Längsweg eine Kapazität 
im Querweg gegenüber, oder ist in dem einen Weg ein Reihenschwingkreis und 
in dem anderen Weg ein Parallelschwingkreis angeordnet, wird 3, rein reell 
und außerdem völlig frequenzunabhängig. Dadurch wird ein sauber angepaßter 
Abschluß möglich. In dem behandelten Fall mit ,=jwZ und u =1/jjoC 
nimmt 3, den Wert 


3, VE 


an. Den gleichen Wert hat er, wenn Parallel- und Reihenschwingkreise mit der 
gleichen Resonanzfrequenz verwendet werden. Wellenwiderstand und Abstimm- 
frequenz liefern zusammen die Dimensionierungsformeln für die Z- und C- 
Werte. 

Zur Veranschaulichung der Wirkung des Phasenausgleichs ist in Bild 230 die 
Übertragung eines etwa 40 ms langen, aus den beiden Frequenzen w; = 4000 s°! 
und @, = 11000 s-! bestehenden Impulses wiedergegeben. Das untere Bild zeigt 
den unverzerrten Sendeimpuls am Eingang einer 1800 km langen, mittelstark 
pupinisierten Kabelleitung. Das mittlere Bild zeigt, wie die tiefen und hohen 
Frequenzen durch die unterschiedlichen Kabellaufzeiten mit einer zeitlichen 
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Bild 230, Wirkung des Phasenausgleichs auf die Übertragung eines Doppeltonzeichens in einem 
1800 kr langen, mittelschwer belasteten Kabel 
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Bild 231. Wirkung des Phasenuusgleichs auf die bildtelegrafßsche Übertragung von Sohriftzelchen 
in elnem 1800 km langen, mittelschwor belasteten Kabel 
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Differenz von ungefähr 30 ms am Leitungsende ankommen. Der Impuls ist aus- 
einandergelaufen. Nur in der Mitte hat er noch seine ursprüngliche Form. Das 
obere Bild läßt die Wirkung eines am Kabelende angeschalteten Phasenaus- 
gleichs erkennen: Unter Vergrößerung der Gesamtübertragungszeit auf etwa 
140 ms werden beide Schwingungsanteile zeitlich wieder vereinigt. 

Sehr überzeugend ist die Wirkung des Laufzeitentzerrers in Bild 231. Es handelt 
sich dort um die bildtelegrafische Übertragung eines Buchtextes. Man sieht 
deutlich, wie die Schriftbilder mit zunehmender Kabellänge infolge von Lauf- 
zeitfehlern immer unschärfer werden, dann aber nach einem Laufzeitausgleich 
der 1800 km langen Strecke wieder deutlich lesbar werden. 


Wiederholungsfragen 


Deßfiniere, was ein Vierpol ist. Nenne aktive und passive Vierpole. Was sind Mikrofone, 
Telefone und Lautsprecher für Pole? Wie lauten die Grundgleichungen eines Vierpols 
unter Benutzung der Vierpolkonstanten Y, B, & und 9 oder unter Benutzung von 3, 
und g? Wie werden A, B, C und ® im Gegensatz zu 3, und g oder anderen Vierpol- 
Parametern genannt? Was für Vierpol-Parameter sind sonst noch bekannt? Was sind 
symmetrische und unsymmetrische Vierpole? Nenne die wichtigsten symmetrischen 
Vierpolschaltungen. Wo werden überbrückte T-Glieder verwendet? Nur unter welcher 
Bedingung gilt der Satz, daß sich bei einer Kettenschaltung mehrerer Vierpole die 
Dämpfungsmaße oder Phasenmaße addieren? Nur unter welcher Bedingung gilt zwi- 


schen Ein- und Ausgangsspannung eines Vierpols die Beziehung ni = 00? Skizziere 


die Schaltung eines versteilerten Tiefpasses in T- und r-Gliedform. Skizziere die Schal- 
tung eines dreigliedrigen unversteilerten Bandpasses in T- und x-Gliedform. Welche 
Ausführung ist wahrscheinlich die billigere? Aus welchen Gründen ist die Dämpfung 
im Durchlaßbereich eines Filters praktisch nie genau Null? Was versteht man unter 
einem Endnetzwerk und wozu dient es? Was ist eine normierte Frequenz? Welchen 
Vorteil bietet die Verwendung normierter Frequenzen? Haben die T- und x-Glicder 
eines Hochpasses den gleichen Dämpfungsverlauf und den gleichen Frequenzgang des 
Wellenwiderstandes? Wie verläuft grundsätzlich der Wellenwiderstand eines T- und 
r-Gliedes beim Hoch-, Tief- und Bandpaß? Worin besteht der Unterschied zwischen den 
Bandpässen nach der Vierpoltheorie und den in der HF-Tachnik verwendeten Band- 
filtern, die aus zwei oder drei Schwingkreisen bestehen? Was versteht man unter einem 
Phasenausgleich? Warum ist er eine sehr kostspielige Angelegenheit? Erkläro an- 
schaulich die Wirkungsweise eines Kreuzgliedes als aines Laufzeitgliedes, Wie ist die 
Betriebsdimpfung eines Vierpols dofiniert? 
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J. Modulation und Überlagerung 


I. Einleitung 


Bei den bisherigen Übertragungsproblemen wurde praktisch immer nur mit 
Schwingungen einer einzigen Frequenz gearbeitet. Auch wenn es sich um die 
Übermittlung eines ganzen Frequenzbandes handelte, wurde in den meisten 
Fällen in einem bestimmten Zeitmoment jeweils nur eine Frequenz als vorhanden 
angenommen. Diese wurde allerdings variiert, um die Grenzen des Übertragungs- 
bereichs zu ermitteln. Der vorliegende Abschnitt beschäftigt sich ganz bewußt 
damit, festzustellen, was in einer Schaltung geschieht, wenn gleichzeitig zwei 
oder mehrere Schwingungen vorhanden sind. Es können zwei Fälle eintreten: 
Die einzelnen Schwingungen laufen nebeneinander durch das Gerät ohne sich 
gegenseitig zu stören, oder sie beeinflussen sich gegenseitig. Im ersten Fall er- 
fährt jede Schwingung die gleiche Veränderung, also entweder die gleiche Ver- 
stärkung oder Schwächung oder Phasendrehung, wie wenn sie nur für sich allein 
vorhanden wäre. Hier liegt eine reine, ungestörte Überlagerung der verschiedenen 
Frequenzen vor. Im Fall gegenseitiger Beeinflussung erfährt die eine Schwingung 
beim Durchlaufen des Netzwerkes und bei Anwesenheit einer zweiten Sohwin- 
gung eine andere Veränderung, als wenn sie für sich allein vorhanden wäre. Hier 
spricht man von einer Modulation und sagt, die eine Schwingung werde durch die 
andere moduliert oder gemodelt. 

Die Bedingung, daß mindestens zwei Frequenzen vorhanden sein müssen, damit 
eine Modulation zustande kommt, macht es verständlich, daß Modulationsvor- 
gänge in der Starkstromtechnik, die sich vorwiegend mit der Übertragung von 
Schwingungen einer einzigen Frequenz beschäftigt, kaum bekannt sind. Das 
Gebiet der Modulationserscheinungen ist die Nachrichtentechnik mit ihrer Viel- 
zahl von Schwingungen. Die beiden Frequenzen, die einander modulieren, 
können entweder dicht benachbart oder weit auseinander liegen. Häufig liegen 
sie bei der Modulation weit auseinander und bei der Demodulation dicht beiein- 
ander. Gewöhnlich wird die eine die Zeichen- oder Signalfrequenz oder, wenn sie 
niedrig liegt, die Niederfrequenz genannt und mit w bezeichnet. Die höherfre- 
quente Schwingung heißt dann die Trägerfrequenz und wird mit 2 bezeichnet. 
Die Zeichenfrequenz braucht keine Einzelfrequenz zu sein. Sie kann auch aus 
einem ganzen Frequenzband, beispielsweise dem der Sprache, bestehen und dann 
von etwa 100 --- 8000 Hz reichen. Im Fall einer Fernsehübertragung würde das 
Zeichenband sogar mehrere MHz breit sein. Ebenso braucht auch der Träger 
nicht aus einer einzigen Frequenz zu bestehen, sondern kann, wie beispielsweise 
bei der Pulsmodulation, aus sehr vielen Frequenzkomponenten zusammen: 
gesetzt sein. 


I. Einleitung 415 


Modulationsvorgänge spielen in der Nachrichtentechnik eine große Rolle. So- 
wohl die drahtlose als auch die moderne drahtgebundene Nachrichtentechnik, 
einschließlich der verschiedenen Telegraßeverfahren, des Bildfunks und des Fern- 
sehens arbeiten mit ihnen. Ohne die Kenntnis der Grundzüge der Modulation 
lassen sieh die modernen Übertragungssysteme und die Entwicklungstendenzen 
in ihnen nicht verstehen. 

Das Wesentliche einer jeden Modulation liegt darin, daß neue Frequenzen ent- 
stehen. Es tauchen Frequenzen auf, die ursprünglich nicht vorhanden gewesen 
sind, die aber in einem gesetzmäßigen Zusammenhang mit den ursprünglichen 
stehen. Die neuen Frequenzen sind das Ziel jeder beabsichtigten Modulation. 
Sie werden als Störung (Klirrfrequenzen) empfunden, wenn eine reine Über- 
lagerung beabsichtigt ist, aber zusätzlich noch eine Modulation auftritt. 

Zwei Problemstellungen sind es gewesen, die die Entwicklung der Modulations- 
technik eingeleitet und vorangetrieben haben, erstens die drahtlose Nachrichten- 
übertragung und zweitens das Trägerfrequenzverfahren. 

Das natürliche Frequenzband der Sprache und Musik kann nicht direkt von 
einer Antenne abgestrahlt und übertragen werden. Das liegt daran, daß eine 
wirkungsvolle Abstrahlung elektromagnetischer Energie nur dann eintritt, wenn 
die mechanische Länge des Antennendrahtes in bestimmter Beziehung zur elek- 
trischen Wellenlänge der abzustrahlenden Schwingung steht. Die Antenne muß 
eine Länge von etwa einem Viertel der elektrischen Wellenlänge haben. Nur dann 
fließen in der Antenne starke Resonanzströme und wird eine genügend starke Er- 
regung des Fernfeldes herbeigeführt. Einer mittleren Sprachfrequenz von 1000 Hz 
entspricht eine Wellenlänge von 300 km. Sie würde eine Antennenhöhe von etwa 
75km Höhe erforderlich machen. Hinzu kommt, daß eine auf 1000 Hz abge- 
stimmte Antenne wohl die 1000 Hz, aber nicht die 10mal kleinere Frequenz von 
100 Hz oder die 10 mal größere Frequenz von 10000 Hz wirkungsvoll abstrahlen 
würde. Eine einwandfreie Abstrahlung der Nachricht ist nur möglich, wenn man 
sie aus ihrer niederfrequenten Lage in das Hochfrequenzgebiet verlagert. Die 
Verschiebung kann mit Hilfe einer Modulationsschaltung und eines hochfre- 
quenten Trägers vorgenommen werden. Wie Bild 232a zeigt, erscheint das NF- 
Zeichen nach der Modulation zu beiden Seiten des beispielsweise bei 1000 kHz 
gewählten Trägers. Der Träger mit seinen beiden Seitenbändern bildet in diesem 
Frequenzgebiet ein relativ schmales Frequenzbündel, das gleichmäßig gut ab- 
gestrahlt werden kann. 

Der Entwicklung der Trägerfrequenztechnik lag folgendes Problem zugrunde: 
Die Wirtschaftlichkeit von Fernsprechübertragungsanlagen laßt sich steigern, 
wenn man auf einer Doppelleitung in einem bestimmten Zeitmoment nicht nur 
ein einziges, sondern viele Gespräche überträgt. Normalerweise benötigt man im 
Fernsprechverkehr, weil alle Gespräche die gleiche Frequenzlage haben, genau 
so viele Doppelleitungen, wie Gespräche im gleichen Zeitmoment abgewickelt 
werden sollen. Um auf einer Doppelleitung eine Vielzahl von Gesprächen, eine 
Vielzahl von „Sprechkanälen“ unterzubringen und damit ein sogenanntes Mehr- 
kanalsystem zu schaffen, müssen die einzelnen Gespräche, wie Bild 2325 an- 
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deutet, aus ihrer normalen Frequenzlage so verschoben werden, daß sie auf der 
Leitung frequenzmäßig nebeneinanderliegen. Auch diese Frequenzbandum- 
setzungen sind mit Hilfe von Modulationsschaltungen möglich. Die Vielzahl der 


dabei benötigten Träger hat dieser Technik den Namen Trögerfrequenztechnik 
eingetragen. 


Il. Übersicht über die verschiedenen Modulationsarten 


Bevor der Vorgang der Modulation näher untersucht werden kann, muß noch 
etwas über den Träger gesagt werden. Er ist neben der Zeichenfrequenz die 
zweite Frequenz, die bei jeder Modulation vorhanden sein muß. Er ist die Schwin- 
gung, die durch das niederfrequente Zeichen beeinflußt, moduliert oder gemodelt 
wird. Der Träger läßt sich die zu verlagernde Nachricht in irgendeiner Form 
„einprägen“ und überträgt sie dann. Je nachdem, was als Träger dient und in 
welcher Weise man ihm die Nachricht mitgibt, unterscheidet man verschiedene 
Modulationsarten voneinander. Als Träger kommen, wie es Bild 233 veranschau- 
licht, zwei Schwingungstypen in Trage: eine kontinuierliche Sinus-Schwingung 
oder eine periodische Folge von Impulsen. 

Der sinusförmige Träger hat zwei oder besser drei Kennzeichen, nämlich eine 
Amplitude A, eine Frequenz 2 und, mit der Frequenz zusammenhängend, einen 
Phasenwinkel «. Unter der Phase « wird hier der Winkel verstanden, den der 
Drehzeiger der Schwingung im Zeitmoment £ einnimmt. Er setzt sich aus dem 
innerhalb der Zeit t zurückgelegten Winkelweg und dem Nullphasenwinkel ® 
zusammen. Bei konstanter Frequenz, das heißt konstanter Winkelgeschwindig- 
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keit des Drehzeigers, steigt « nach der Formel a = Ri + 9, linear mit der Zeit 
an. Soll einer solchen Schwingung eine Nachricht aufmoduliert werden, muß 
man eines ihrer Kennzeichen, entweder 4, 2 oder a, im Rhythmus der Nachricht 
steuern und beeinflussen. Man spricht von einer Amplitudenmodulation (kurz 
AM), wenn die Nachricht der Amplitude des Trägers eingeprägt wird, von einer 
Frequenzmodulation (kurz FM), wenn die Frequenz des Trägers die Nachricht 
übernimmt, und von einer Phasenmodulation, wenn die Phase « im Rhythmus 
der Nachricht gesteuert wird. 

Statt der kontinuierlichen Schwingung können auch Impulse als Träger ver- 
wendet werden. Impulse haben eine größere Anzahl von Kennzeichen, nämlich 
eine Amplitude A, eine Impulslänge 7, auch Impulszeit oder -dauer genannt, 
einen Abstand 7, und, damit zusammenhängend, einen Impulseinsatzmoment, 
die sogenannte Impulsphase oder den Impulszeitpunkt i,. Unter dem Impulszeit- 
punkt wird der zeitliche Abstand des jeweiligen Impulseinsatzes von einer festen, 
periodischen Zeitmarke verstanden. Wird die Impulsfolge hochfrequent über- 
tragen, so müssen statt der Gleichstromimpulse Hochfrequenzimpulse ver- 
wendet werden. Je nachdem, welches von den Kennzeichen des Impulses durch 
das NF-Zeichen moduliert wird, unterscheidet man die in Bild 233 näher be- 
zeichneten Impuls- oder Pulsmodulationsarten. Das wichtigste Verfahren ist das 
der Pulsphasenmodulation (kurz PPM). 

Als letztes ist in der Übersicht von Bild 233 die Pulscodemodulation (kurz PCM) 
aufgeführt. Hier wird nicht ein einzelner Impuls, sondern eine Impulsgruppe 


Sinusschwingung d=fltt9o 


y=Asin (NI+QJ=Asind (t) 


Kennzeichen: 4,2, a 


Amplitudenmodulation, wenn A = f(Nachricht) 
Frequenzmodulation, wenn Q = f(Nachricht) 
Phasenwinkelmodulation, wenn a = /(Nachricht) 


n Impulsgruppe 
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Pulsamplitudenmodulation, wenn A = f{Nachricht) 
Pulszeit(-]ängen-)modulation, wenn z = /(Nachricht) 
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Pulscodemodulation, wenn Gruppenanordnung = f(Nachricht) 


Bild 233. Die verschiedenen Modulatlonsarten und ihre Träger 
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von der zu übertragenden Nachricht gesteuert. Je nach dem Amplitudenverlauf 
wird der innere Aufbau der Gruppe, das heißt die Anzahl und Stellung der Im- 
pulse, variiert. Das Verfahren hat große Ähnlichkeit mit den Telegrafieverfahren, 
bei denen zur Übermittlung von Schriftzeichen, beispielsweise des „a“ oder „m“, 
bestimmte Kombinationen von Stromschritten und -lücken benutzt werden. Da 
die Zuordnung der einzelnen Impulskombinationen zu den einzelnen Amplituden- 
werten der Nachricht nach einem bestimmten Gesetz, also gewissermaßen nach 
einem „Code“ geschieht, trägt das Verfahren die Bezeichnung Pulscodemodu- 
lation. 


IN. Das Prinzip der Erzeugung von Überlagerungs- 
und Modulationsschwingungen 


Wie muß eine Schaltung beschaffen sein, damit in ihr je naclı Wunsch eine ein- 
fache Überlagerung oder eine Modulation stattfindet? Die Bedingung für die 
beiden Fälle läßt sich auf folgende einfache Formel bringen: Enthält eine Schal- 
tung konstante, das heißt strom- und spannungsunabhängige Widerstände, hat 
sie mit anderen Worten eine lineare Charakteristik, so findet in ihr stets nur eine 
Überlagerung statt. Damit eine Modulation zustande kommt, muß ein in defi- 
nierter Weise veränderbarer, steuerbarer Widerstand vorhanden sein. Soll 
speziell eine Amplitudenmodulation durchgeführt werden, muß der steuerbare 
Widerstand ein Wirkwiderstand, soll eine Frequenz- oder Phasenmodulation 
eintreten, muß ein steuerbarer Blindwiderstand vorhanden sein. Bild 234 veran- 
schaulicht das in großen Zügen. Schaltung a und d enthalten je zwei in Reihe ge- 
schaltete Generatoren, die ihre Ströme über die Widerstände G@ und R, schicken. 
Die an R, sich ausbildende Spannung wird untersucht. 

Ist der Widerstand @ konstant, dann bleiben Amplitude und Frequenz der höler- 
frequenten Schwingung, unabhängig von den Daten der niederfrequenten Schwin- 
gung, konstant. Es schlängelt sich lediglich die Nullinie der einen Schwingung 
im Rhythmus der anderen hin und her. Hier liegt eine reine Überlagerung vor. 
Ist dagegen der Widerstand @ steuerbar, ist er beispielsweise durch die Spannung 
des NF-Zeichens beeinflußbar, so bedeutet das, daß die Hochfrequenz einen im 
Rhythmus der NE schwankenden Widerstand vorfindet und dementsprechend 
mal besser, mal schlechter durch @ hindurchgelassen wird. Die Folge ist, daß der 
hochfrequente Strom im Rhythmus der NF schwankt und an R, eine in der 
Amplitude periodisch schwankende, das heißt amplitudenmodulierte Spannung 
Ur, aufbaut. 

Eine Frequenzmodulation kann nicht auf die gleiche einfache Weise hervor- 
gerufen werden. Die Frequenzmodulierung des Trägers muß in dem Moment 
vorgenommen werden, in dem die Trägerschwingung erzeugt wird. Bei einem 
Generator mit Schwingkreisen muß eines der beiden die Frequenz des Trägers 
bestimmenden Schaltelemente, also entweder die Induktivität oder die Kapazität 
des Schwingkreises, im Rhythmus und in der Stärke des niederfrequenten Zei- 
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Bild 234. Überlagerung und Modulation (a Überlagerung, b Amplitudenmodulation, 
e Frequenzmodulation, d Phasenmodulation) 


chens gesteuert werden. Bild 234c veranschaulicht, wie Schallwellen aufein Kon- 
densatormikrofon, das einen Teil der Schwingkreiskapazität bildet, fallen und 
dort direkt und unmittelbar eine Frequenzmodulation des Trägers verursachen. 

Die Phasenmodulation arbeitet ebenfalls mit einem steuerbaren Blindwider- 
stand. Im einfachsten Fall liegt dieser in einem Schwingkreis (Bild 2342). So- 
lange keine niederfrequente Modulationsspannung vorhanden ist, stimmt die 
Eigenfrequenz des Schwingkreises genau mit der von einem quarzgesteuerten, 
hochohmigen Generator gelieferten Trägerfrequenz überein. Wird jetzt bei- 
spielsweise die Induktivität des Schwingkreises durch eine niederfreguent im 
Rhythmus einer Nachricht schwankende Vormagnetisierung des Spulenkerns 
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gesteuert, so ändert sich dauernd die Abstimmfrequenz des Kreises. Dadurch 
werden die Phasenverhältnisse zwischen Spannung und Strom im Schwingkreis 
periodisch geändert. Während im unmodulierten Zustand Schwingkreisspannung 
und -strom miteinander in Phase sind, eilt die Spannung % bei periodischer 
Variation der Induktivität dem Strom periodisch vor und nach. Das bedeutet 
eine Phasenmodulierung der Trägerspannung. Gleichzeitig wird dabei allerdings 
noch die Amplitude der Schwingkreisspannung variiert. Es tritt eine zusätzliche 
Amplitudenmodulation ein, die in einer nachfolgenden „Begrenzerstufe“ wieder 
unterdrückt werden muß. Nach diesem Verfahren kann bei geschickter Bemes- 


sung der Frequenzabhängigkeit der Steuerung auch eine Frequenzmodulation 
hervorgerufen werden. 


IV. Überlagerung 


Sind die beiden in Bild 234a gezeichneten Generatoren niederohmig, so ist die 
Spannung zwischen den Klemmen a und 5 in jedem Moment, unabhängig von 
dem, was in dem angeschlossenen äußeren Kreis passiert, praktisch gleich der 
algebraischen Summe der Leerlaufspannungen der beiden Generatoren. Sind @ 
und A, strom- und spannungsunabhängig, also konstant, so treibt die resul- 
tierende Spannung einen ihr genau proportionalen Strom durch die Sohaltung. 
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Bild 235. Die verschiedenen Formen von Überlagerungsschwingungen 
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Die an R, entstehende Spannung zeigt das typische Bild einer reinen Über- 
lagerung, das heißt der einfachen Addition zweier Teilspannungen; Die Ampli- 
tuden und Frequenzen der Einzelschwingungen beeinflussen sich gegenseitig 
nicht. Es treten keine neuen Frequenzen auf, es sind nur die beiden Generator- 
frequenzen vorhanden. 

Je nach dem Frequenzverhältnis und den Amplituden der beiden Schwingungen 
stellen sich im Prinzip die in Bild 235 dargestellten Überlagerungsbilder ein. Die 
beiden unteren sind besonders interessant. Sie zeigen das Bild einer Schwebung. 
Die Schwebung stellt einen Sonderfall der Überlagerung dar. Sie entsteht, wenn 
zwei Teilschwingungen nahezu die gleiche Schwingungszahl haben. In diesem 
Fall verstärken sich die beiden Schwingungen zu gewissen Zeiten. Zu anderen 
Zeiten heben sie sich ganz oder teilweise auf, je nachdem, ob sie gleiche oder un- 
gleiche Amplituden haben. Bild 236 veranschaulicht dies für den Fall zweier 


Bild 236. Zur Entstehung einer Schwebung 


gleichstarker Schwingungen, deren Frequenzen sich wie 5:6 verhalten. Immer 
dann, wenn die eine Schwingung der anderen um eine oder mehrere ganze Schwin- 
gungen oder Vielfache von 360° vorauseilt, sind beide miteinander in Phase und 
verstärken sich. Das geschieht zum Beispiel nach jeweils 5 Schwingungen der 
tieferen oder 6 Schwingungen der höheren Frequenz. In der Mitte zwischen den 
Summationsstellen löschen sich die beiden Schwingungen gegenseitig aus, weil 
sie einen Phasenunterschied von genau 180° haben. 
Mathematisch ergibt sich folgendes: Haben die Einzelschwingungen die gleiche 
Amplitude D, ist also u, = Usin w,t und w, = U sin wsit, ergibt sich für die 
Gesamtspannung 

v=wuw+W%=DUD(inwti-+ sin. |) (401) 


Dieser Ausdruck stellt gewissermaßen das Frequenzspektrum der Überlagerung 
dar. Er kann nach einer einfachen goniometrischen Umformung in eine Zeit- 
funktion von der Form 

u SU os Ar. sin dt 


- - 


L 


oder 


u Usin a F® mit Ul)=2UVos Tr (402) 
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umgewandelt werden. Danach kann die Schwebung als eine Sinusschwingung 
aufgefaBt werden, die die mittlere Frequenz (w, + w,)/2 und eine Amplitude 
U(t) hat, die sich kosinusförmig ändert, also bald den Wert + 2 U und bald den 
Wert 0 hat. Die Amplitude schwankt im Rhythmus der Schwebungsfrequenz 
= guı 9 = w, — wn. (w; ist nicht etwa gleich der halben Differenz der 


Einzelfrequenzen, also nicht gleich (w, — w.)/2, sondern doppelt so groß, weil 
die Kosinusfunktion je Periode zwei Nullstellen hat.) 

Es ist unkorrekt, bei Schwebungen von einem Schwebungston zu sprechen. Bei 
der Überlagerung entsteht kein Schwebungston, es tritt keine neue Frequenz 
0 = w, — w, auf, sondern eine periodische Lautstärkeschwankung. Eine perio- 
dische Lautstärkeschwankung bedeutet aber keinen neuen Ton. Das soll nicht 
heißen, daß das Ohr, wenn es zwei Schallwellen von beispielsweise 100 Hz Fre- 
quenzunterschied aufnimmt, nicht doch einen Ton von 100 Hz wahrnimmt. Das 
hängt jedoch nicht damit zusammen, daß das Schallfeld so eine Frequenz ent- 
hält, sondern damit, daß das Ohr bei großer Lautstärke, gewissermaßen bei 
Übersteuerung, nicht ganz linear arbeitet und dadurch, wie bei einer regel- 
rechten Modulation, physiologisch einen Differenzton von 100 Hz hervor- 
bringt. 

Ebenso ist auch das „Rückkopplungspfeifen“ eines einfachen Geradeaus-Rund- 
funkempfängers in Wirklichkeit keine Schwebungserscheinung zwischen der 
empfangenen und der durch zu starke Rückkopplung im Empfänger selbst- 
erregten Frequenz, sondern bereits eine Modulationserscheinung, die bei der 
Gleichrichtung der beiden Frequenzen im Audion auftritt. Auch die Bezeichnung 
„Überlagerungsempfänger“ ist irreführend. Das Wesentliche an einem Über- 
lagerungsempfänger ist nicht die Überlagerung, die übrigens nur bei additiver 
Mischung vorhanden ist, sondern der anschließende Modulationsvorgang. Erst 
durch ihn entsteht die Zwischenfrequenz. 

Eine Schwebung ist, obgleich ihr Schwingungsbild eine starke Ähnlichkeit mit 
dem einer amplitudenmodulierten Schwingung hat, nicht das Ergebnis einer 
Modulation, jedenfalls nicht das der beiden ursprünglich vorhandenen Schwin- 
gungen, 


Y. Amplitudenmodulation 


1. Die reine Amplitudenmodulation 
a) Zeitfunktion und Spektrum 


Bevor auf die Frage eingegangen wird, wie die Amplitudenmodelung praktisch 
durchgeführt wird, sollen erst ihre Zeitfunktion und ihr Frequenzspektrum auf- 
gestellt werden. Im einfachsten Fall besteht das niederfrequente Zeichen aus 
einem Sinuston von der Form 


= asinwi 
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Der Träger gehorohe im nichtmodulierten Zustand dem Gesetz 
ip, = Asin Qt 


Bei der Amplitudenmodulierung soll die Amplitude des Trägers die Kennzeichen a 
und & des Zeichens übernehmen. Das bedeutet, daß die Trägeramplitude nicht 
mehr konstant gleich A, sondern eine Funktion A(Z) des Zeichens sein soll. Sie 
muß dann im Rhythmus von w und entsprechend der Stärke a der NF schwanken 
und damit im Takte der NF um a zu- und abnehmen. In Bild 237 ist das grafisch 
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Bild 237. Zeitbild und Frequenzspektrum der Amplitudenmodulation 


dargestellt. Man erkennt deutlich, wie das niederfrequente Zeichen als Ein- 
hüllende in dem Amplitudenverlauf des Trägers erscheint. Mathematisch läßt 
sioh die Modelung so formulieren, daß man für den Träger den Ansatz macht 


i7, =A(Z)sinQt mt Ad=Artasinwt 


oder 
in), = (d+osinwhsin @t (403) 


oder 
in. = A[1+ Zeinar)sin@t (404) 
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Die größte Änderung, die die Trägeramplitude erfährt, heißt der Amplitudenhub. 
Er hat nach GI]. (403) den Wert a. Das Verhältnis der maximalen Änderung a 
zur mittleren Amplitude A wird der Modulationsgrad genannt und mit m be- 
zeichnet. m ist normalerweise kleiner als 1. Ist a = A und damit m = 1, liegt 


eine 100%ige Modulation vor. Unter Benutzung von m = a/A läßt sich Gl. (404) 
umformen in 


in =A(l+msinot)sin@t mt m=- Zeitfunktion der AM (405) 


Diese Gleichung stellt die Zeitfunktion des mit einem einfachen Sinuston ampli- 
tudenmodulierten Trägers dar. 

Außer dem Zeitbild sieht man in Bild 237 noch das Frequenz- oder besser Ampli- 
tudenspektrum der modulierten Schwingung. So übersichtlich und anschaulich 
die zeitfunktionale Darstellung ist, so hat sie doch einen Nachteil. Sie gestattet 
nicht, einen Schluß darüber zu ziehen, welche fregquenzmäßige Breite der Über- 
tragungsweg, der das modulierte Zeichen übermitteln soll, haben muß. Gerade 
das aber muß der Entwicklungsingenieur bei der Planung und Projektierung 
oder der Betriebsingenieur bei der betrieblichen Überwachung einer Übertra- 
gungsanlage wissen. Erst das Trequenzspektrum zeigt, wie breit der Hochfre- 
quenzkanal, den ein modulierter Hochfrequenzträger benötigt, sein muß. Das 
zeitliche Schwingungsbild macht zwar sehr gut klar, was bei der Modulation vor 
sich geht und herauskommt, aber zum tieferen Verständnis der Modulations- 
vorgänge, der Vor- und Nachteile dieses oder jenes Verfahrens ist das Frequenz- 
spektrum unerläßlich. Zu seiner Berechnung wird Gl. (403) zunächst in 


ip, = Asin@i-+ asinwt-sin Qt 


umgeformt. Unter Benutzung der bekannten Beziehung 


1 
sin wi -sin2t = > [eos (2 — w)E— cos(Q + w)l] 


kann man schreiben 
ig, = Asin Qt +50 (R-w)E-5008(9 +) (406) 
Frequenzspektrum der AM 


Diese Gleichung stellt das Frequenzspektrum der amplitudenmodulierten 
Schwingung dar. Es enthält die einzelnen Frequenzkomponenten der Schwingung 
mit ihren Amplitudenwerten. Man erkennt, daß die amplitudenmodulierte 
Schwingung aus drei Frequenzen, dem Träger 2, der Summenfrequenz 2 + w 
und der Differenzfrequenz Q — » besteht. Die Summen- oder Differenzfre- 
quenzen 2 + w werden Seitenfrequenzen des Trägers genannt, weil sie, wenn 
der Träger groß gegenüber der Modulationsfrequenz w ist, dicht zu beiden Seiten 
des Trägers liegen (Bild 237). Man beachte, daß die ursprüngliche Frequenz win 
der modulierten Schwingung nicht mehr vorkommt, sondern durch zwei neue 
Schwingungen mit je der halben Amplitude der alten Frequenz ersetzt ist. Das 


| 
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Verschwinden einzelner Frequenzen des ursprünglichen Spektrums und das Auf- 
treten neuer Frequenzen sind allen Modulationsvorgängen eigentümlich und 
unterscheidet sie von den Überlagerungsvorgängen. 

Besteht das Zeichen nicht aus einer einzelnen Schwingung, sondern aus einem 
ganzen Frequenzband, beispielsweise dem der Sprache, so übernimmt, wie sich 
leicht zeigen läßt, der Träger in der Einhüllenden seiner Schwingungsamplituden 
den genauen zeitlichen Verlauf des Zeichens (Bild 238). Im Frequenzspektrum 
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Bild 238. Zeitbild und Frequenzspektrum einer mit Sprache amplitudenmodulierten Schwingung 


treten statt der Seitenfrequenzen zwei vollständige Seitenbänder auf. Je nach der 
Lage zum Träger spricht man vom oberen und unteren Seitenband. In jedem 
Seitenband sind die Anzahl der einzelnen Frequenzen und ihr gegenseitiger Ab- 
stand die gleichen wie im ursprünglichen Signal. Ebenso sind die Amplituden- 
verhältnisse unverändert geblieben. Das obere Seitenband liegt genauso wie das 
Original, das heißt, die tiefste Niederfrequenz erscheint auch im oberen Seiten- 
band als tiefste Frequenz. Das untere Seitenband weist demgegenüber eine Um- 
kehrung, eine sogenannte Invertierung, der Frequenzen auf: Die ursprünglich 
tiefen Frequenzen liegen höher, ‘das heißt nüher zum Träger hin, als die hohen 
NF-Frequenzen. Man sagt, das obere Seitenband liegt in „‚Regellage‘‘, das untere 
in „Kehrlage“. 
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Man erkenne: Durch eine Amplitudenmodulation kann ein Zeichen bildgetreu 
in einen anderen Frequenzbereich verschoben oder „umgesetzt‘‘ werden. Be- 
achtenswert ist dabei, daß das Frequenzspektrum der hochfrequenten ampli- 
tudenmodulierten Schwingung doppelt so breit wie das des niederfrequenten 
Zeichens ist. Hat beispielsweise der HF-Weg, wie beim normalen Rundfunk, 
eine Breite von 9000 Hz, so überträgt er ein Niederfrequenzband von nur 4500Hz. 


b) Zeigerbild 


Eine amplitudenmodulierte Schwingung läßt sich auch in einem Zeigerdiagramm 
darstellen (Bild 239). Diese Darstellungsart wird beispielsweise benutzt, wenn 
man den Einfluß von Störspannungen rechnerisch erfassen will. In Bild a erkennt 
man die Symbole der drei Schwingungskomponenten der AM. Die drei Zeiger 
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Bild 239. Zeigerdarstellung einer amplitudenmodulierten Schwingung (a die drei Zeiger mit ihren 

verschiedenen, aber gleichsinnigen Drehgeschwindigkeiten, 5 vektorlelle Addition der Drehzeiger In 

Zeitmomenten, die sich um ganze Viclfache der Trägerperlode Tg r unterscheiden. Die Seitenfrequenz- 
zeiger rotieren scheinbar entgegengesetzt zueinander mit der relativen Drehgeschwindigkeit + ©) 


rotieren alle im gleichen Sinn, aber mit verschiedener Drehgeschwindigkeit, der 
Träger mit 2, die untere Seitenfrequenz mit 2 — w und die obere Seitenfrequenz 
mit @ + w. Beleuchtet man nun in Gedanken die kreisenden Zeiger stroboskop- 
bildartig für ganz kurze Momente in Abständen der hochfrequenten Träger- 
periode T'gr, sieht man den Träger-Zeiger W, wie in Bild b gezeichnet, stets an 
der gleichen Stelle! Die Seitenfrequenzen dagegen nehmen wegen ihrer um + ® 
von 2 abweichenden Drehgeschwindigkeit bei jedem Stroboskopblitz eine etwas 
andere Lage ein. Der Zeiger der oberen Seitenfrequenz eilt immer weiter vor, der 
Zeiger der unteren Seitenfrequenz bleibt immer stärker zurück. Er dreht sich 
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scheinbar ontgegengesetzt zum üblichen Drehsinn. Trägt man, weil die Gesamt- 
schwingung aus der vektoriellen Summe der drei Teilschwingungen besteht, die 


Seitenfrequenzenzeiger > an die Spitze des Trägerzeigers X an, beschreiben 


sie in der Zeit einer niederfrequenten Periode einen Kreis um die Spitze des Trä- 
gerzeigers. Die Resultierende der beiden kleinen Zeiger fällt dabei stets in die 
Richtung von W. Im ganzen entsteht so ein mit 2 rotierender,im Rhythmus der 
Niederfrequenz in seiner Länge zwischen A +a und A — a schwankender 
Drehzeiger. Seine Projektionen auf die senkrechte Achse gehorchen dem Zeit- 
gesetz Gl. (405). 


2. Die allgemeine Amplitudenmodulation 


An zwei Generatoren von kleinem Innenwiderstand und verschiedener Frequenz 
möge nach Bild 240 ein nichtlineares Netzwerk angeschlossen werden. Die eine 
Frequenz möge eine Hochfrequenz 2, die andere eine Niederfrequenz w sein. Im 
einfachsten Fall kann das Netzwerk aus der Reihenschaltung eines Gleichrichtera 
Gl mit einem ohmschen Widerstand R bestehen. Die an den Eingangsklemmen 
auftretende Spannung ist gleich der Summe der Momentanwerte der Generator- 
spannungen und hat die Form einer unverzerrten Überlagerung. Der in der 
Schaltung fließende Strom igı ist nicht mehr proportional der anliegenden 
Spannung 4;r. Konstruiert man unter Zuhilfenahme der Gleichrichterkennlinie 
die Stromkurve, so erkennt man, daß ihre hochfrequente Komponente keine 
konstante Amplitude hat, sondern im Rhythmus der Niederfrequenz zwischen 
einem Maximal- und einem Minimalwert schwankt. Hier hat offenbar eine Modu- 
lation stattgefunden. 


Gleichrichter- 
kennlinie 


h Int 
EINER 


Frequenzspekirum 


Bild 240. Dio allgemeine Amplitudenmodulation 


Pr 
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Der Gleichrichter GI hat in der vorliegenden Schaltung, da keine ausgesprochene 
Gleichrichtung stattfindet, weniger wie ein Gleichrichter, als wie ein durch die 
niederfrequente Spannung 4; gesteuerter Widerstand gewirkt. Neben der Mo- 
dulation macht sich noch, erkennbar an der verschobenen und gewellten Nullinie 
der Hochfrequenz, eine gewisse Überlagerung bemerkbar. Diese Vermischung 
ron Modulation und Überlagerung erfolgt immer dann, wenn eine Schaltung mit 
stetig gekrümmter Kennlinie verwendet wird. Die Vermischung stellt den all- 
gemeinsten und häufigsten Fall der Modulation dar. Die oben mathematisch 
formulierte Amplitudenmodulation tritt in ihrer idealen, reinen Gestalt nur in 
ganz seltenen Fällen direkt auf. Meistens muß sie erst aus der allgemeinen Modu- 
lation durch Siebmittel herausgeholt werden. 

Es soll jetzt das Frequenzspektrum des an einer stetig gekrümmten Kennlinie 
verzerrten Stromes berechnet werden. Wegen der Proportionalität zwischen $ 
und wprist es zugleich das Spektrum der an R sich ausbildenden Spannung. Die 
Berechnung erfolgt zu dem Zweck, zu zeigen, daß sich bei jeder Modulation die 
Frequenzzusammensetzung in sehr vielgestaltiger Weise ändert. Zugleich soll 
damit aber auch nachgewiesen werden, daß in dem Spektrum der allgemeinen 
Modulation das obenabgeleitete spezielle Spektrum der reinen Amplituden- 
modulation mit enthalten ist und durch geeignete Siebmittel herausgefiltert 
werden kann. Bei der Entwicklung des Spektrums soll angenommen werden, daß 
der Innenwiderstand der Generatoren sehr klein ist. In diesem Fall ist die Ein- 
gangsspannung up an dem nichtlinearen Netzwerk in jedem Moment gleich der 
Summe der beiden Generatorspannungen. Anderenfalls würde der verzerrte 
Strom an den Innenwiderständen verzerrte Spannungsfälle hervorrufen und als 
Folge davon die Klemmenspannung 5 keine reine Überlagerungsspannung 
mehr sein. Sie wäre bereits etwas moduliert. Desgleichen wird auch der Wider- 
stand R klein im Vergleich zum Durchlaß- und Sperrwiderstand des Gleich- 
richters gewählt. X soll einfach nur dazu dienen, eine dem verzerrten Strom pro- 
portionale Spannung un zu erzeugen, die in einem Katodenstrahloszillografen 
sichtbar gemacht werden kann und dann eine Vergleichsmöglichkeit mit der un- 
verzerrten Eingangsspannung bietet, 

Ist R klein, so liegt praktisch die volle unverzerrte Spannung vr am Gleich- 
richter. Im einzelnen ergibt die Rechnung folgendes: 

Ist, = Asin Atund u, = Bsin wi, so hat die Gesamtspannung den Wert 


ug= Asin Qt + Bsinot (407) 


Die Kennlinie i = f{uwz) des Gleichrichters möge näherungsweise durch eine 
Parabel dritten Grades von der Form 


i= au, +4 bu, + cu, (408) 


darstellbar sein. In diesem Fall fließt durch den Gleichrichter ein Strom von der 
Form 


i=a(4sin@t+ Bsinot)+b(AsinQi+ Bsinwij? +c(AsinQl+ Bsinui)! 


ne 
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Die Ausrechnung ergibt zunächst 
= a4AsinQt-+aBsinwi 
+ 54°sin’ Qi: + bB’sin®wti + 2bABsin Ri. sin wt | 
+ c4A°sin? Qt +3c4A°®Bsin? Ni-sinwt 2 | 
+3cAB°sin 2t-sin’wt + c.B? sin? wi 
Unter Benutzung goniometrischer Formeln läßt sich daraus nach einer Umfor- 


mung der Quadrate und Kuben der Sinus-Funktionen in Vielfache des Winkel- 
arguments und nach neuerlicher Ordnung folgender Stromausdruck herleiten: 


U 5 ar + B°) 
+iesmälir aBsinat | 
>48 co82@t+ B?cos2wt) +: |bAB [cos (Q — «) 1— cos (Q ge “) hE 
+ Ausdrücke mit den Frequenzen 9,,32,22 +0,2+2w,3w (410) 
Der resultierende Strom besteht demnach aus Teilströmen mit Frequenzkombi- | 
nationen nach folgendem Schema: 
| 


i=i_ das heißt Gleichstromglied 


ursprüngliche Frequenzen Hi 
mit ihren Oberwellen i 


\ Modulationsprodukte 
) der Form pPQ + gw (411) 


igr420 7 in-2u 


Auf die genaue Berechnung der Amplituden der einzelnen Frequenzkomponenten | 
soll hier verzichtet werden. Es läßt sich zeigen, daß ihre Stärke im allgemeinen 
mit der Höhe des Modulationsproduktes zurückgeht. 

Wie man sieht, treten in dem Spektrum des modulierten Stromes außer den drei 
Frequenzen, die durch Einrahmung hervorgehoben sind, und die als einzige für 
die reine Amplitudenmodulierung maßgebend sind, noch eine Vielzahl störender 
Nebenprodukte auf. So sind die niederfrequente Originalfrequenz » mit ihren 
Oberwellen, dazu eine Gleichstromkomponente und schließlich noch melırcre 
höhere Modulationsprodukte und Oberwellen des Trägers vorhanden. Man muß 
sich klarmachen, daß dies bei jeder allgemeinen Modulation geschieht. Allerdings 
kann man durch geschickte Wahl der Größe der Steuerspannungen u, und %, 
sowie durch Einbau geeigneter Siebglieder weitgehend dafür sorgen, daß die An- 
zahl und Stärke der störenden Modulationsprodukte auf ein zulässiges Maß redu- 
ziert werden. 


430 J. Modulation und Überlagerung 


Für den Fall, daß die Charakteristik des nichtlinearen Gliedes nicht vom dritten, 
sondern von einem höheren, beispielsweise n-ten Grade ist, tritt eine noch weit 
größere Anzahl von Modulationsfrequenzen auf. Sie lassen sich alle als Summen- 
und Differenzfregquenzen zwischen dem p-fachen der Trägerfrequenz 2 und dem 
g-fachen der Signalfrequenz w darstellen. Die Untersuchung zeigt, daß in dem 
Frequenzschema von Gl. (411) die Summe p + q der Vervielfachungsfaktoren 
stets gleich oder kleiner als der Grad n der Kennliniengleichung bleibt, daß also 
die Kombinationstöne von der Form 


Som =PRtgo mt pHrgsn (412) 
sind. Bein = 4 entstehen beispielsweise die Frequenzen 
vo 20 3w 4w 2 22 32 49 
2+0 2+2o 2R+3o 22 +0 32Htw 2 


+2ow 


[x 


Dio Tatsache, daß das Frequenzspektrum aus der Summe vieler, dauernd vorhandener 
Einzelschwingungen besteht, führt leicht zu der Vorstellung, daß man modulierte 
Schwingungen auch als eine Art Überlagerung und umgekehrt die Schwebung, die sich 
durch periodisches Anwachsen und Abnehmen der Amplitude auszeichnet, als eine 
Art Modulation auffassen kann. Das stimmt in gewisser Beziehung. Aber es besteht 
dennoch ein bedeutsamer Unterschied zwischen Überlagerung und Modulation: Bei 
der Überlagerung überlagern sich die ursprünglichen Frequenzen, bei der Modulation 
die gerade neu entstandenen Frequenzen. Bei der Modulation modulieren sich die ur- 
sprünglichen Frequenzen, bei der Überlagerung madulieren sich die an sich gar nicht 


B w, + ©, w, — @, 
vorhandenen Summen- und Differenzfreguenzen — —— und oz u 


3. Technische Schaltungen zur Amplitudenmodulation 


In den bisherigen Ausführungen ist ganz allgemein über die Amplitudenmodu- 
lation, ihre Zeitbilder und Frequenzspektren gesprochen worden. Es ergab sich, 
daß, wenn eine Schaltung einen strom- oder spannungsabhängigen Widerstand, 
also ein Schaltelement mit nichtlinearer Kennlinie, enthält, eine Modulation statt- 
findet. Im folgenden soll nun näher auf die technische Ausführung der Modu- 
lation eingegangen werden. Dabei können im Rahmen dieser Einführung aus der 
Fülle der Schaltmöglichkeiten nur die für die HF- und Trägerfrequenztechnik 
wichtigsten herausgegriffen werden. 

Es mag nützlich sein, an den Anfang dieses Abschnittes eine kleine Übersicht zu 
stellen. In Bild 241 sind rechts die wichtigsten Schaltungen und links die zuge- 
hörigen Prinzipschaltbilder angegeben. Als nichtlineares Schaltelement dient 
entweder ein Gleichrichter oder eine im Kennlinienknick arbeitende Elektronen- 
röhre. In den Ersatzschaltungen ist es durch einen veränderbaren Leitwert @ 
gekennzeichnet. Man unterscheidet, joe nachdem wie die beiden Spannungen, die 
einander modulieren, der Schaltung zugeführt und „gemischt“ werden, die 
additive von der multiplikativen Mischung. Bei der additiven Mischung liegen 
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Bild 241. Grundsätzliche Schaltmöglichkelten zur Amplitudonmodulation 


die beiden Steuerspannungen in Reihe und addieren sich. Beispiele für diese 
Mischung sind die Gitterspannungsmodulation eines Senders, der Ringmodulator 
der Trägerfrequenztechnik und - nicht gezeichnet - die früher viel benutzte addi- 
tive Mischung in einem Überlagerungsempfänger. Bei der multiplikativen Mi- 
schung wirken die Steuerspannungen parallel auf das steuerbare Element ein. 
Der Name „multiplikativ‘ erklärt sich daraus, daß bei der mathematischen Be- 
schreibung dieses Modulationsvorganges die beiden sin-Zeitfunktionen als reines 
Produkt auftreten. Die multiplikative Mischung läßt sich am besten mit Röhren 
durchführen. Die beiden Steuerspannungen (Träger und Zeichen) werden an zwei 
verschiedene Röhrenelektroden angeschlossen und wirken dann parallel auf den 
Anodenstrom ein. Als Beispiele für die multiplikative Mischung sind im Über- 
sichtsbild die übliche Mischstufe eines Überlagerungsempfängers und die Anoden- 
spannungsmodulation eines Rundfunksenders dargestellt. 

Ähnlich wie die additive Mischung keine rein amplitudenmodulierte Schwingung 
liefert, tritt auch bei der multiplikativen Mischung neben der Modulation noch 
eine Überlagerung auf. Das hängt damit zusammen, daß bei diesem Steuerungs- 
prinzip beide Steuerströme über den gemeinsamen Widerstand R,, der in der 
Praxis durch den Anodenschwingkreis verwirklicht wird, fließen und dabei an 
ihm Spannungskomponenten, die die ursprünglichen Frequenzen enthalten, 
aufbauen. 

Das unterste Bild in Bild 241 zeigt das Prinzip der Tastung. In dieser Schaltung 
tritt, da die Stromwege für die beiden Frequenzen streng getrennt sind, eine 
saubere Amplitudenmodulation auf. Über Ra fließt nur der durch @ in seiner 
Amplitude gesteuerte Trägerstrom, aber kein Zeichenstrom. G ist in diesem Fall 
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ein Schalter mit dem gesteuerten Widerstand O0 und oo. Leider läßt sich dies 
Prinzip für Sprache und Musik nicht verwirklichen, da es eine gleitende Wider- 
standsänderung verlangt. Es wird aber unter Zuhilfenahme eines Relais für die 
Tastverfahren der Wechselstromtelesgrafie verwendet. Mit dem Tastverfahren ist 
übrigens die Pulsmodulation eng verwandt. Bei der Wechselstromtelegrafe ist 
die Tastfrequenz niedriger als die Trägerfrequenz, bei der Pulsmodulation ist die 
Tastfrequenz höher als die getastete Frequenz. 


4. Amplitudenmodulationsschaltungen der HF-Technik 


a) Die Modulation des Senders 


Die Modelung der hochfrequenten Schwingungen kann an sich in jeder Stufe des 
Senders erfolgen. Da aber die Gefahr von Verzerrungen mit der Anzahl der 
Röhrenstufen wächst, wird bei den modernen Sendern die Modulation in einer der 
letzten, wenn nicht sogar der allerletzten Sendestufe vorgenommen. Sie kann 
entweder am Gitter oder an der Anode oder bei Mehrgitterröhren auch am 
Schirmgitter oder Bremsgitter des Modulationsrohres durchgeführt werden. 


a) Die Gitterspannungsmodulation 


Das Prinzip dieser früher bei vielen Rundfunksendern angewendeten Modula- 
tionsart ist in Bild 242 dargestellt. Über zwei Transformatoren, von denen der 
eine durch eine Kapazität für die Hochfrequenz überbrückt ist, werden dem 
Gitter der Modulationsröhre additiv Träger und Zeichen zugeführt. Die Röhre 


Ua 


Ai H j) 


Il i 


Spektrum des Anodenstromes Spektrum der Anodenspannung 


Bild 242. Die Gitterspannungsmodulation 
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arbeitet im oder unterhalb vom unteren Knick der Kennlinie (B- oder C-Be- 
trieb). Bei der gemeinsamen Aussteuerung der gekrüämmten Kennlinie entsteht 
ein hochfrequenter Anodenwechselstrom, der, wie das Strombild zeigt, im 
Rhythmus des niederfrequenten Zeichens moduliert ist. Er ist keineswegs sauber 
amplitudenmoduliert, sondern enthält noch eine große Anzahl höherer Modu- 
lationsprodukte sowie die Zeichenfrequenz mit ihren Oberwellen. Erst der passend 
bedämpfte und auf die Sendefrequenz abgestimmte Anodenschwingkreis siebt 
spannungsmäßig aus dem umfangreichen Frequenzgemisch den Träger und seine 
beiden ersten Seitenbänder heraus. Denn da ein Parallelschwingkreis nur für 
seine Eigenfrequenz und deren unmittelbare Umgebung einen großen Widerstand 
besitzt, können nur diese Frequenzkomponenten des Anodenstromes an ihm 
große Wechselspannungen, die auf die Antenne übertragen werden, hervorrufen. 
Die niederfrequenten Schwingungen werden am Schwingkreis induktiv und die 
Oberwellen des Trägers kapazitiv kurzgeschlossen. Durch richtige Bemessung 
der Schwingkreiselemente und günstige Wahl der Vorspannung sowie des Ver- 
hältnisses der beiden Steuerspannungen kann man es erreichen, daß die Anoden- 
wechselspannung sauber amplitudenmoduliert ist. 

Dennoch ist die Stärke der Durchmodulierung des Trägers begrenzt. Optimal 
läßt sich, wenn der Klirrfaktor genügend klein bleiben soll, nur ein Modulations- 
grad von m = 70 --- 90%, erreichen. Die Gitterspannungsmodulation hat gegen- 
über der Anodenspannungsmodulation den Vorzug, daß sie geringere Steuer- 
leistungen benötigt. 


ß) Die Anodenspannungsmodulation 


Sie ist wohl die in der Sendetechnik am häufigsten angewendete Modulations- 
methode. Ihr Prinzipbild ist in Bild 243 wiedergegeben. Die Zeichen wechsel- 
spannung U_ sin wt wird der Anodengleichspannung U_ überlagert. Die resul- 
tierende Anodenspannung u, schwankt damit im Rhythmus der Niederfrequenz. 


HF-Drossel 


Unsınwf 
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Es ist u, = U_ + U_sin wi. Die Trögerspannung wird dem Gitterkreis zu- 
geführt. Der Modulationsvorgang ist ein ziemlich verwickelter. Er kann hier 
nicht im einzelnen besprochen werden. Man kann sich aber vorstellen, daß, ähn- 
lich wie sich die Verstärkung einer Röhre etwa proportional mit der Höhe der 
Anodenspannung ändert, hier die hochfrequenten Anodenwechselspannungen 
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proportional der Anodenspannung sind. Steigt und fällt v, im Rhythmus der 
Zeichenspannung, nehmen die hochfrequenten Ströme und Spannungen im glei- 
chen Rhythmus und im gleichen Verhältnis zu und ab. 


Der Modulationsgrad ist gleich dem Verhältnis des Scheitelwertes U_ zur Gleich- 
spannung U_. Er darf bei dieser Modulationsart einen Wert von nahezu 100% 
annehmen. Daraus folgt, daß U_ annähernd gleich U_ gemacht werden kann. 
Diese enorme Größe der Zeichenspannung bedingt, daß der Modulationsver- 
stärker 2{V eine sehr große Niederfrequenzleistung aufzubringen hat. Denn da 
die Belastung, wie das Prinzipbild deutlich erkennen läßt, durch die Parallel- 
schaltung des Röhreninnenwiderstandes mit dem Schwingkreiswiderstand und 
dem transformierten Antennenwiderstand eine verhältnismäßig niederohmipge ist, 
nimmt der Quotient U? /Zg«s einen großen Wert an. Beim — 100°, ist die nieder- 
frequente Steuerleistung etwa 66% der Trägerleistung, das heißt bei einem 
100-k\W-Sender etwa 66 kW. Die gleiche große Signalleistung von rund 50 bis 
100 kW muß der Modulationsübertrager MÜ übertragen, und zwar nicht wie ein 
Starkstromtransformator nur für die 50-Hz-Netzfrequenz, sondern in dem ganzen 
Frequenzgebiet von etwa 30 --- 10000 Hz! Dem Nachteil der großen Steuer- 
leistung steht als Vorteil die selbst bei großem Modulationsgrad noch saubere 
und klirrfaktorfreie Durchmodulierung der Trägerschwingung gegenüber. 


Neben den hier aufgeführten einfachsten Verfahren der Sendermodulation sind 
noch eine ganze Reihe weiterer Modulationsverfahren entwickelt worden. Sie 
zielen alle auf die Erreichung eines günstigen Sender-Wirkungsgrades hin. Unter 
ihnen sind vor allem das Einseitenband-Verfahren, das noch näher besprochen 
wird, die Doherty-, Chireix- und Hapug-Modulation zu nennen. Bei der Hapug- 
Modulation zum Beispiel wird zur besseren Ausnutzung der Trägerleistung die 
Amplitude der Trägerwelle im Rhythmus der Stärke der Nachrichten so ge- 
steuert, daß der Modulationsgrad stets konstantbleibt. Bei kleinen Zeichen- 
amplituden und in den Gesprächspausen ist der Träger schwach, bei großen 
Amplituden ist er stark. Dadurch steigt der Wirkungsgrad der Sendeanlage. 


b) Die Demodulation im Empfünger 


a) Erzeugung der Niederfrequenz durch Gleichrichtung 


Um im Empfänger die hochfrequent empfangene Nachricht wieder hörbar zu 
machen, muß sie aus ihrer hohen F'requenzlage in ihre ursprüngliche, tiefe Fre- 
quenzlage zurückgeschoben werden. Die Rückverlagerung bezeichnet man als 
Demodulation. Im Gegensatz zur Einseitenbandübertragung kommerzieller Funk- 
dienste und zur Trägerfrequenztechnik auf Leitungen werden in der Rundfunk- 
technik der Träger und seine beiden Seitenbänder ausgestrahlt. Die Hochfrequenz 
zeigt damit das typische Bild einer amplitudenmodulierten Schwingung, bei der 
das ursprüngliche Zeichen unverzerrt in der Hüllkurve der hochfrequenten Ampli- 
tuden steckt. In dieser Eigentümlichkeit liegt begründet, daß sich die Demodu- 
lation der Rundfunkwellen in äußerst einfacher Weise, ohne großen apparativen 
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und schaltungsmäßigen Aufwand durchführen Jäßt. Man braucht die Hochfre- 
quenz nur „gleichzurichten“, um aus der Hüllkurve direkt die Niederfrequenz, 
wiederzugewinnen. Die verschiedenen Schaltungsmöglichkeiten, wie Dioden-, 
Audion- oder Anodengleichrichtung, sollen im I. Band, Abschnitt: Gleichrich- 
tung, behandelt werden. Dort wird auch, hauptsächlich auf grafschem Wege, 
der Nachweis erbracht, wie durch einfache Gleichrichtung das niederfrequente 
Signal wiedergewonnen wird. Die Möglichkeit, die modulierte Schwingung durch 
Gleichrichten zu demodulieren, hat dazu geführt, in der HF-Technik die Demo- 
dulation kurz als Gleichrichtung zu bezeichnen. 

Das Verfahren der einfachen Gleichrichtung kann - darüber muß man sich klar- 
werden — nur angewendet werden, wenn der Träger mit seinen beiden Seiten- 
bändern übertragen wird, denn nur dann steckt das niederfrequente Signal mit 
all seinen Feinheiten in der Hüllkurve der Hochfrequenz. Wird bei der Über- 
tragung eines Sinustones nur der Träger und eine Seitenfrequenz ausgestrahlt, 
nimmt das hochfrequente Schwingungsbild im wesentlichen die Form einer 
Schwebung aus zwei ungleich starken Schwingungen mit den Frequenzen 2 
und & + w an (Bild 235d). Da die eine Seitenfrequenz Q + w den niederfre- 
quenten Sinuston einwandfrei und vollständig festlegt, ist sie an sich zur Wieder- 
klarstellung im Empfänger völlig ausreichend. Die Domodulation kann aber nicht 
mehr in einer einfachen Gleichrichterschaltung durchgeführt werden, weil die 
Hüllkurve einer solchen HT keine saubere Sinuskurve ist und dementsprechend 
nach der normalen Gleichrichtung einen verzerrten Ton liefern würde. Näheres 
über das Einseitenbandverfahren siehe Abschnitt 6. dieses Teiles. 

An Stelle der schaltungsmäßigen Besprechung der Demodulation soll die Gleich- 
richtung einer amplitudenmodulierten Schwingung hier kurz mathematisch 
untersucht werden. Es soll das Frequenzspektrum einer demodulierten Schwin- 
gung berechnet und dadurch nachgewiesen werden, daß der gleichgerichtete 
Strom die Nachricht in ihrer ursprünglichen Frequenzlage enthält. Die mathe- 
matische Behandlung des Problems ist sehr umständlich, wenn man als Gleiclh- 
richterkennlinie, wie es bei der grafischen Behandlung geschieht, eine ideale 
Knickkennlinie annimmt. Dis Berechnung wird einfach und ergibt im wesent- 
lichen das gleiche, wenn man den Rechnungen statt der Knickkennlinie mit ihrer 
komplizierten Potenzreihenfunktion eine quadratische Kennlinie zugrunde legt 
(Bild 244). 

Die Gleichung der quadratischen Kennlinie laute # = % w*, jedenfalls für positive 
Spannungen. Damit beim Anlegen der modulierten Schwingung keine negativen 
Spannungswerte auftreten, wird der Arbeitspunkt rechts vom Koordinaten- 
anfangspunkt im unteren Knickpunkt der Kennlinie bei P, gewählt. Man er- 
reicht das durch eine positive Vorspannung D,, die man der modulierten Span- 
nung u. überlagert. Die resultierende Steuerspannung nimmt damit den Wert 
u = U, + u. an. Führt man das in die Kennliniengleichung ein, erhält man als 
Zusammenhang zwischen Strom und Spannung 


i=k(U, + ut =kU+2EU,u +ku 
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Bild 244. Die Demodulation einer amplitudenmodullerten Schwingung 
an einer quadratischen Kennlinie 


i besteht hiernach aus einem Gleichstrom I, = k U,', einem linear von u, ab- 
hängigen Wechselstrom 2k U,u_ = au_ und einem quadratisch von u. ab- 
hängigen Bestandteil % u = bu? , so daß man schreiben kann 

i=lI,tau +bu2 


Im Fall einer amplitudenmodulierten Schwingung hat die Spannung u. die 
Form 


u_=U(l+mcoswi)cos At 
Daraus folgt für den Stromverlauf 


i=1,+aU(l+mcoswt) cos Qt+bU?(l + m cos wi)? cos? Qt 
=1lI,taUcaRt+aUmcoswi:.cos Qt 
+ 5U? (cos? Qt + 2m cos wi - cos? Qt + m? cos? wi. cos’ Qh) 


auUm 


= In t+aUcos At + —— [cs (2+w)i+ cos(2 — w)E] 


2 
-+ °F [u + 00229 + 2meoset-( + c0s2 Qi) 


+ "E (+ 0082 @2)(14 000200] 
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Noch weiterer Umformung und Ordnung nimmt die Stromfunktion schließlich 
die Gestalt an 


: bu: ® 
i=I, + = (1 + 3) Gleichstrom /, + Richtstrom AI 
m Trägerwelle 2 mit 
+taU [eos 2t+ aut (2+0)t Seitenbändern 2 + o 


bU?r > 4 
+ zult + 5) 0082214 moos(20 + 0)t+ "7 005 20 + 2o)t) 


Trägeroberwelle 2 Q mit Seitenbänden 22 +22 +2w 


Dieser nach Frequenzen geordnete Ausdruck stellt das Frequenzspektrum einer 
an einer quadratischen Kennlinie gleichgerichteten amplitudenmodulierten Hoch- 
frequenz dar. Man erkennt, daß der im Gleichrichter fließende Strom die gesuchte 
Niederfrequenz enthält. Es treten aber noch eine Reihe anderer Frequenzkompo- 
nenten auf, so außer dem Vorstrom I, noch ein Richtstrom AI, dazu die hoch- 
frequente Trägerwelle mit ihren Oberwellen und zugehörigen Seitenbändern. Die 
hochfrequenten Schwingungen können unterdrückt werden, indem man den 
Strom ?, wie esin jeder Gleichrichterschaltung auch geschieht, über eine Parallel- 
schaltung aus Widerstand und Kondensator leitet. Ist die Kapazität einige 
100 pF, so stellt der Kondensator für die Hochfrequenz einen Kurzschluß, für 
die Niederfrequenz dagegen einen so hohen Widerstand dar, daß er gegen den 
ohmschen Widerstand vernachlässigt werden kann. Infolgedessen wird der 
Strom am Widerstand wohl eine Zeichenspannung, aber keine HF-Spannung 
aufbauen. Die Gleichstromanteile werden in den technischen Schaltungen durch 
Trennkondensatoren vom Gitter der NF-Verstärkerröhre abgeblockt. Leider 
zeigen sich im Spektrum auch die Oberwellen der Zeichenfrequenzen. Da diese 
mitten im Niederfrequenzband liegen, lassen sio sich nicht durch Siebmittel von 
dem eigentlichen Zeichenstrom trennen und unterdrücken. 

Der an einer Parabelkennlinie gleichgerichtete Wechselstrom hat einen Klirr- 
faktor k, vom Wert 


bU°: m: 
1. Je 4 BER. 
17 Te b Tamm na 


Er ist unabhängig von der Trägeramplitude und nur dem Modulationsgrad pro- 
portional. Nach diesem Ergebnis dürfte die Hochfrequenz höchstens mit 20% 
durchmoduliert werden, wenn &’ unter 5% bleiben soll. Zum Glück tritt dieser 
hohe Klirrfaktor nur bei der Demodulation an parabelförmigen Kennlinien auf. 
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In Schaltungen mit Dioden würde er sich beispielsweise nur dann bemerkbar 
machen, wenn die Diode in ihrem quadratischen Bereich, das heißt zwischen 
etwa 0,4 und 1 V, ausgesteuert wird. Bei „linearer“ Gleichrichtung an einer idealen 
oder auch angenäherten Knickkennlinie, wie sie in normal stark ausgesteuerten 


Diodenschaltungen (Upr = 4 --- 20 V) stets vorliegt, sind die Verzerrungen ver- 
schwindend klein. 


ß) Erzeugung der Zwischenfrequenz 


Überlagerungsempfänger haben außer der eigentlichen Gleichrichterstufo noch 
eine Mischstufe, in der die hohen Sende- und Empfangsfrequenzen in ein niedri- 
geres Zwischenfrequenzgebiet verlagert werden. Nach den bisherigen Ausfüh- 
rungen kann diese Frequenzumsetzung nicht mit Hilfe des Überlagerungsprin- 
zips, sondern nur mit Hilfe des Modulationsprinzips durchgeführt werden. Inso- 
fern ist der Ausdruck „Überlagerungsempfänger“ nicht ganz zutreffend. Die Um- 
setzung der hohen Eimpfangsfrequenz f, in die Zwischenfrequenz ZF geschieht 
dadurch, daß man die Frequenz f, und eine besondere, im Empfänger hergestellte 
Hilfsfrequenz, die sogenannte Überlagerungsfrequenz f„,in einer Mischstufe sich 
gegenseitig modulieren läßt. Wie bei jeder allgemeinen Modulation weist auch 
hier der von fe und f„ ausgesteuerte Anodenstrom der Mischröhre neben den ur- 
sprünglichen Frequenzen f, und f, eine ganze Reihe von Kombinationstönen 
Pfa — 4f, auf. Unter ihnen befindet sich als beabsichtigte Frequenz die Differenz- 
oder Zwischenfrequenz ZF = f = fa - fe- Durch Einbau eines auf sie abge- 
stimmten Resonanzkreises oder Bandfilters läßt sich die ZF spannungsmäßig aus 
den übrigen Tönen aussieben und gesondert weiterverstärken. Aus ihr gewinnt 
man dann durch Gleichrichtung die NT wieder. 

Ähnlich der Gitter- und Anodenspannungsmodulation beim Sender kann die 
Mischung auf zweierlei Weise durchgeführt werden: Bei der additiven Mischung 
werden die Empfangs- und Überlagerungsspannung additiv, das heißt gemeinsam, 
dem Steuergitter der Mischröhre zugeführt, im Fall der multiplikativen Mischung. 


wird die Aussteuerung des Anodenstromes an zwei getrennten Gittern vorge- 
nommen. 


5. Die Trägerfreguenztechnik 


Die Trägerfrequenztechnik ist aus dem Bestreben entstanden, über eine Fern- 
leitung in einem gegebenen Zeitmoment eine Vielzahl von Gesprächen zu leiten. 
Die Aufgabe der Trägerfrequenztechnik besteht darin, die verschiedenen Ge- 
spräche, die von Natur aus alle die gleiche tiefe Frequenzlage von etwa 300 bis 
2700 oder 3400 Hz haben, so in verschiedene höhere Frequenzlagen zu verschie- 
ben, daß sie auf der Fernleitung frequenzmäßig nebeneinanderliegen. Diese Auf- 
gabenstelung bedingt die Anwendung des Modulationsprinzips. Da jedes Ge- 
spräch in eine andere Höhenlage zu verschieben ist, wird eine Vielzahl von 


Trügerfrequenzen benötigt. Sie hat dieser Technik den Namen Trägerfrequenz- 
technik eingetragen. 
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Da die Technik der Nachrichtenübertragung auf Leitungen, die sogenannte 
Drahttechnik, stärker noch als die drahtlose Technik, die Funktechnik, unter dem 
Mangel an ausnutzbarer Bandbreite leidet, kann sie sich den Luxus der Zwei- 
seitenbandübertragung nicht leisten. Denn es ist ein gewisser Luxus, beide 
Seitenbänder auszusenden, wenn bereits jedes einzelne für sich den gesamten 
Nachrichteninhalt mit all seinen Feinheiten in sich birgt. Die Trägerfrequenz- 
technik überträgt nur ein Seitenband. Sie nimmt zugunsten der besseren Aus- 
nutzung der Leitungen den größeren Aufwand bei der Demodulation in Kauf. 
Die drahtlose Nachrichtentechnik ist in bezug auf die Befreiung der modulierten 
Schwingungen von störenden Nebenprodukten eins Technik der Resonanzkreise 
und Bandfilter, die Trägerfrequenztechnik dagegen eine Vierpol-Siebschaltungs- 
technik. Das liegt daran, daß Träger und Seitenbänder in der HF-Technik einen 
im Verhältnis zur mittleren Frequenz sehr schmalen Frequenzbereich ein- 
nehmen, und daher einfache Schwingkreise zur Aussiebung genügen. Demgegen- 
über hat das Seitenband in der Trägerfrequenztechnik häufig eine Breite, die von 
der gleichen Größenordnung wie die Trägerfrequenz ist (beispielsweise 2400 Hz 
bei einem Träger von 3000 Hz). In solchen Fällen können zur Aussiebung des 
Seitenbandes keine Resonanzkreise verwendet werden, vielmehr müssen Filter 
mit relativ großem Durchlaßbereich verwendet werden. 


a) Die Frequenzband-Umsetzung 


Der wichtigste Bauteil einer Trägerfrequenzeinrichtung ist der aus einem Modu- 
lator und zwei Filtern bestehende Frequenzumsetzer. Er ist in Bild 245 in dop- 
pelter Ausführung dargestellt, um die Vorgänge beim Senden und Empfangen 
besprechen zu können. Das Eingangsfilter F 7 hat die Aufgabe, das zu über- 
tragende Frequenzband eines Gespräches unten und oben sauber zu beschneiden. 
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Bild 245. Dis Frequenzband-Umsetzung in der Trägerfrequenztechnik 
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Das vorliegende Filter F I läßt, wie das Frequenzschema unter dem Blockschalt- 
bild andeutet, ein Band von 300 --- 2700 Hz durch. Auf #1 folgt der Modulator M. 
Er ist eine Kunstschaltung aus vier Gleichrichtern, die in Form eines Ringes oder 
Sternes angeordnet sind. Dazu gehören, wie Bild 246 zeigt, je ein ein- und aus- 
gangsseitiger Differentialübertrager. Mit ihrer Hilfe wird die Trägerfrequenz 
dem Modulator zugeführt, aber gleichzeitig nach außen hin unterdrückt. Die 
genaue Arbeitsweise des Modulators wird erst im folgenden Abschnitt dargelegt. 


Trägerströme 
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Bild 246. Der Ringmodulator (a Schaltung, 5 Kennlinie eines einzelnen Gleichrichters /gı = /(u), 
c Widerstand eines einzelnen Gleichrichters Reı = /(u), 
d zeitlicher Verlaufdes Widerstandes bei Aussteuerung durch eine Trägerfrequenz Itaı = I, 
e die Umpolfunktion nis idenlisierter zeitlicher Widerstandsverlauf) 


Hier genügt es zu wissen, daß am Ausgang des Modulators hauptsächlich die 
beiden Seitenbänder 2 + & erscheinen. Von ihnen wird durch das Filter #2 
eines, entweder das obere oder untere, ausgesiebt. Wählt man beispielsweise den 
Träger Q bei 6000 Hz, erscheinen am Modulatorausgang die Bänder 2 + w 
= 6000 + 300 --- 6000 + 2700= 6300 --- 3700 Hz und 2 — w = 5700 --. 3300 Hz. 
Hat das Ausgangsfilter, wie in Bild 245, einen Durchlaßbereich von 6300 bis 
8700 Hz, so wird das obere Seitenband durchgelassen und das untere unter- 
drückt. Damit erscheint das Gespräch auf der Leitung in dem Frequenzbereich 
6300 --- 8700 Hz. Durch andere Wahl des Trägers und des Filters F 2 kann man 
das Gespräch auch in jeden anderen Frequenzbereich umsetzen. 

Auf der Empfangsseite passiert das Umgekehrte. Durch ein Filter F 2, das genau 
dem sendeseitigen Ausgangsfilter entspricht, wird das Leitungsgespräch (aus der 
Vielzahl der übrigen verlagerten Leitungsgespräche) wieder ausgesiebt und auf 
den Empfangsmodulator M gegeben. Er arbeitet mit der gleichen Trägerfrequenz 
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wie der sendeseitige Modulator, also im Beispiel mit 6000 Hz. In ihm wird die 
Demodulation vorgenommen. An seinem Ausgang erscheinen nach Unter- 
drückung des Trägers durch den Differentialübertrager die Seitenbänder 2 
+(2 +0) =22 + © beziehungsweise — w, das heißt einmal ein Band von 
12300 -- 14700 Hz und ein Band von — 300 --- — 2700 Hz. Das Minuszeichen 
vor w braucht nicht zu stören; es bedeutet lediglich eine 180°-Phasenverschie- 
bung, da im Zeigerdiagramm eine negative Winkelgeschwindigkeit mit einer 
Zeigerdrehung im Uhrzeigersinn identisch ist. Nach Unterdrückung des oberen 
Seitenbandes und sauberer Beschneidung des unteren w-Bandes durch das 
Ausgangsfilter # I hat die Nachricht wieder ihre natürliche Frequenzlage ein- 
genommen und kann nunmehr dem anderen Gesprächspartner zugeleitet werden. 


b) Arbeitsweise des Ringmodulators 


Die Modulatoren bestehen aus einer charakteristischen Anordnung von vier 
Gleichrichtern mit zwei Übertragern, deren eine Wicklung in der Mitte ange- 
zapft ist. Je nachdem wie die vier Gleichrichter geschaltet sind, ob in Form eines 
Ringes oder Sternes, unterscheidet man Ring- und Sternmodulatoren. Im folgen- 
den soll nur die Wirkungsweise des Ringmodulators dargelegt werden. Seine 
Schaltung geht aus Bild 246 hervor. Die Gleichrichter sind, wie man beim Ver- 
folgen der eingetragenen Durchlaßpfeile erkennt, zu einem geschlossenen Ring 
zusammengeschaltet. Voraussetzung für ein einwandfreies Arbeiten des Modu- 
lators ist, daß die Trägerspannung größer als die Zeichenspannung ist. Die Trä- 
gerspannung soll die Durchsteuerung des Gleichrichters übernehmen, das heißt 
bestimmen, auf welchen Arbeitspunkten der Gleichrichterkennlinie in den ein- 
zelnen Zeitmomenten gearbeitet werden soll. Sie soll für die einzelnen Gleich- 
richter gewissermaßen wie eine schwankende Vorspannung wirken, die je nach 
ihrem momentanen Vorzeichen angibt, ob ein Gleichrichter dem kleinen Zeichen- 
strom einen kleinen Durchlaßwiderstand Rp oder einen großen Sperrwiderstand 
Rs) entgegensetzt. Denn wie aus Bild 2465, das die Kennlinie !gı = f(w) 
eines Einzelgleichrichters zeigt, hervorgeht, wirkt ein von einer genügend großen 
Steuerspannung ausgesteuerter Gleichrichter für eine kleine Zusatzspannung 
nicht wie ein Gleichrichter, sondern wie ein zwischen zwei Grenzwerten perio- 
disch sich ändernder gewöhnlicher Widerstand. Eine Gleichrichtung kann nur in 
dem kurzen Zeitmoment stattfinden, in dem die Trügerspannung durch den Ar- 
beitspunkt A, im Kennlinienknick geht. In den Arbeitspunkten A, und A, hat 
der Gleichrichter, weil seine Kennlinie hier praktisch geradlinig verläuft, für 
kleine Wechselspannungen einen konstanten Widerstand, in 4, wegen der großen 
Steilheit der Kurve den kleinen Durchlaßwiderstand Rp und in A, wegen des 
außerordentlich flachen Kurvenverlaufs den großen Sperrwiderstand As). In 
Bild c ist in Abhängigkeit von der Vorspannung & durch punktweises Auswerten 
der Kennlinie von Bild b der Widerstandsverlauf Rgı = f{u) eines einzelnen 
Gleichrichters dargestellt. Da es sich bei der niederfrequenten Aussteuerung 
durch z,, um kleine Spannungsänderungen Au und kleine Stromänderungen Ai 
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UV 
handelt, ist hier mit Roı nicht der Gleichstromwiderstand —@! sondern der 
{ei} 
Wechselstromwiderstand — gemeint. Er ist gleich dem reziproken Wert des 
i 


d 
Differentialquotienten Icı 


in den einzelnen Arbeitspunkten und damit durch 


grafisches Differenzieren leicht zu finden. Bild d zeigt, in welcher Weise sich 
der Gleichrichterwiderstand zeitlich ändert, wenn als Steuerspannung der Träger 
ug; = A sin Rt vorhanden ist. Man gewinnt den zeitlichen Verlauf von Ra; da- 
durch, daß man in Bild c über einer Zeitachse i den Träger u,, aufträgt und dann 
zu jedem Zeitwert der Spannung den zugehörigen Widerstandswert aufsucht. Die 
Kurve Rcgı = f{t), die in Bild e in idealisierter Form als scharfe Rechteckkurve 
gezeichnet ist, besagt, daß der einzelne Gleichrichter im Rhythmus der Träger- 
frequenz sprunghaft seinen Widerstand zwischen Null und angenähert Unend- 
lich ändert. Er kann damit als ein vom Träger gesteuerter mechanischer Schalter, 
der den Zeichenstrom periodisch durchläßt und sperrt, aufgefaßt werden. Die 
in e gezeichnete Rechteckkurve wird die Umpolfunktion genannt. 


Yausgang 


Berıode des Periode der 
Trogers Zeichenfrequenz 


Bild 247. Der Ringmodulator mit seinen Gleich- 
richtern als periodischer Umschalter (a Durch- 
schaltung der äußeren Gleichrichter bei + Span- 
nung an K,, 5 Durchschaltung der inneren Gleich- 
richter bei + Spannung an K,, c AusgangsspAn- 
bei ungleichen Durchloßwiderständen der nung: Periodische Umpolung der Zeichenschwin- 
Gleichrichter erscheint am Ausgong das NF-Zeichen gung, d Ausgangsspannung, wenn die inneren 
Gleichrichter einen anderen Durchlaßwiderstand 
wie die äußeren haben) 


Betrachtet man jetzt die Gesamtschaltung des Modulators und wendet aufsie das 
eben für den Einzelgleichrichter Gesagte an, dann ergibt sich unter Benutzung 
von Bild 247, daß während der einen Halbwelle der Trägerspannung (+ Pol 
an K,) die beiden äußeren Gleichrichter durchlässig und die beiden inneren 
sperrend sind. Dadurch werden die beiden äußeren Wege zwischen den Über- 
tragern durchgeschaltet (Bild a). Die Niederfrequenz fließt vom Übertrager Ü, 
direkt zum Übertrager Ü, und erzeugt an seinem Ausgang eine Spannung, die bei 
Vernachlässigung der Verluste phasengleich mit der Eingangsspannung verläuft. 
Während der anderen Halbwelle der Trägerspannung (+ Polan K,) werden die 
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inneren Gleichrichter auf Durchlaß geschaltet und die äußeren gesperrt, so daß 
die beiden Übertrager in diesem Fall über Kreuz zusammengeschaltet sind. Das 
bedingt, daß die Zeichenspannung in diesem Moment am Ausgang eine Umpolung 
erfährt. Ihre Phase kehrt sich, wie die Spannungspfeile erkennen lassen, um 180° 
um (Bila b). In der nächsten Halbperiode des Trägers kehrt sich das Bild wieder 
um, die Ausgangsspannung ist wieder phasengleich mit der Eingangsspannung. 
Über eine ganze niederfrequente Periode gesehen, findet so im Rhythmus des 
Trägers eine ständige Umpolung der Zeichenspannung statt. Es entsteht ein 
Schwingungsbild am Ausgang, wie esin Bild c dargestellt ist. 

Untersucht man das Frequenzspektrum der entstandenen Ilodulationsschwin- 
gung, so stellt sich heraus, daß es bei voller Symmetrie der Gleichrichter und 
Differentialübertrager nur die Trequenzen 


2+o 2-w 
2+3w 
382-4 w 


Frequenzspektrum des 
| Ringmodulators 


enthält. Es fehlen der Träger und die Zeichenfrequenz. Daß der Träger 2 bei 
vollkommener Symmetrie der Gleichrichterzweige am Ausgang nicht auftreten 
kann, entnimmt man Bild 246 a (Schaltbild des Modulators). In den sym- 
metrischen \Wicklungen des Ausgangsübertragers heben sich in jedem Zeitmoment 
die magnetischen Felder der beiden Trägerteilströme gegenseitig auf, so daß an 
den Ausgangsklemmen keine Trägerfrequenz erscheinen kann. Die Zeichen- 
frequenz w tritt nur dann am Ausgang auf, wenn der Durchlaßwiderstand der 
äußeren Gleichrichter von dem der inneren, gekreuzten abweicht und dadurch 
beim Umpolen die Amplituden der Zeichenspannung auf dem einen Wege immer 
größer als auf dem anderen sind. Wie Bild 247 d andeutet, ist in diesem Fall noch 
eine kleine -Komponente am Ausgang vorhanden. Die Summen- und Difierenz- 
frequenzen 2 + w stellen je nach dem ausgesiebten Band die Nutzfrequenzen 
dar, die hölıeren Modulationsprodukte sind dagegen unerwünscht. Besonders 
2 + 3 w stört, da es zum Teil in das Nutzband fällt. Durch sorgfältige Einstel- 
lung der Trägerspannung und Zeichenspannung auf optimale Werte können die 
Modulationsverzerrungen auf zulässiger Höhe gehalten werden. 


6. Das Einseitenbandverfahren in der drahtlosen Nachriehtentechnik 


Es ist dem Grundgedanken nach sehr ähnlich dem Trägerfrequenzverfahren, aber 
in seiner technischen Ausführung stark von ihm verschieden. Wie der Name an- 
deutet, wird auch hier nur eines der beiden Seitenbänder, die bei jeder Ampli- 
tudenmodulation entstehen, übertragen. Der Träger wird entweder ganz unter- 
drückt oder als sehr schwacher „Pilot“-Ton dem einen Seitenband beigefügt. Der 
Kanal des zweiten, freigewordenen Seitenbandes wird gewöhnlich durch ein 
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zweites Gespräch belegt. In der 50%igen Frequenzbandersparnis für ein ein- 
zelnes Gespräch liegt einer der Vorteile des Einseitenbandbetriebes. Da die 
Wellenbereiche überfüllt sind, ist dieser Punkt sehr wesentlich. Als weiterer 
Vorteil ist die Ersparnis an Sendeleistung zu nennen. Beim normal modulierten 
Sender steckt die Hauptleistung im Träger. Bei einem Modulationsgrad von 
m = 70% macht die Signalleistung nur 2 (m/2)? = 0,25 oder 25% der Tröger- 
leistung aus. Beim Einseitenbandverfahren mit stark unterdrücktem Träger ist 
es möglich, praktisch die gesamte Leistung dem einen Seitenband zukommenzu- 
lassen. 

Der dritte und vielleicht entscheidende Vorzug besteht darin, daß beim Ein- 
seitenbandbetrieb die Störungen und Verzerrungen durch den Schwund, vor 
allem den selektiven Schwund, heruntergehen. Das gilt vor allem für Über- 
tragungen im Kurzwellengebiet. Bei großen Entfernungen zwischen Sender und 
Empfänger kommen die elektromagnetischen Wellen auf verschiedenen Wegen 
am Empfangsort an (Abschnitt „Wellenausbreitung“). Bei ihrer Überlagerung 
verstärken oder schwächen sich die Wellen je nach ihrer gegenseitigen Phasen- 
lage. Haben zwei auf verschiedenen Wegen ankommende Wellen gleiche Ampli- 
tude aber eine Phasendifferenz von 180°, löschen sie sich aus. Es kommt zu 
einem Totalschwund. Dieser sogenannte Interferenzschwund ist ein selektiver. 
Er betrifft immer nur eine einzige Frequenz oder eine schmale Frequenzgruppe, 
weil in einem bestimmten Zeitmoment die 180°-Phasenbedingung immer nur bei 
ganz wenigen Frequenzen erfüllt sein kann. Da die Ionosphäre, an der die ein- 
zelnen Raumstrahlen reflektiert werden, sich dauernd hebt und senkt, und damit 
ständig neue Wegunterschiede zu Stande kommen, treten die Stellen des totalen 
Schwundes bei immer neuen Frequenzen auf. Die Schwundstellen wandern mehr 
oder weniger rasch über das Frequenzband hin. Solange so eine Schwundstelle 
dabei über eine Seitenbandfrequenz hingleitet und sie auslöscht, stört sie nicht 
wesentlich, sondern verursacht nur eine kleine Klangveränderung der Nachricht. 
Fällt sie aber auf den Träger einer normal amplitudenmodulierten Schwingung, 
so findet ein sogenannter Trägerschwund statt, der sich bei der Demodulation in 
einer äußerst stark störenden Verzerrung der Nachricht bemerkbar macht. Das 
erklärt sich folgendermaßen: Nimmt man der Einfachheit halber eine nur mit 
einem reinen Sinuston modulierte Schwingung an, dann besteht ihr Spektrum 
aus dem Träger und den beiden Seitenfrequenzen. Das Zeitbild dieser Schwingung 
zeigt in der Hüllkurve die saubere Niederfrequenz. Geht jetzt durch selektiven 
Schwund der Träger verloren, erscheinen am Empfänger nur die beiden um 2 w 
auseinanderliegenden Seitenfrequenzen. Das zeitliche Schwingungsbild so einer 
Zweifrequenzen-Gruppe ist das einer Schwebung mit der Schwebungsfrequenz 2 w. 
Wird sie normal gleichgerichtet, entsteht statt einer sauberen Sinuskurve eine 
stark verzerrte Schwingung von der Form der Schwebungshüllkurve. Sie besteht 
aus der doppelten Frequenz der Nachricht und zahlreichen Oberwellen. Eine 
derartige, bis zur Unverständlichkeit führende Verzerrung kann sich beim Ein- 
seitenbandverfahren nicht ausbilden. Da kein Träger übertragen wird, gibt es 
auch keinen Trägerschwund. 
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Der auf der Empfangsseite zur Demodulation erforderlich werdende Träger wird 
nicht hochfrequent empfangen, sondern im Empfangsgerät erzeugt und durch den 
mitübertragenen Pilotton in seiner Frequenz kontrolliert und nachgeregelt. 

Die genannten drei Vorzüge: Frequenzband- und Leistungsersparnis, verbunden 
mit geringerer Störbeeinflussung durch selektiven Schwund, haben das Einseiten- 
bandverfahren zum Standard einer guten, kommerziellen Übersee-Verbindung 
werden lassen, zumal die nach ihm übermittelten Nachrichten nicht mit gewöhn- 
lichen Empfängern aufgenommen werden können und so eine gewisse Geheim- 
haltung erfahren. 

Wenn man nun fragt, warum dies Verfahren mit seinen großen Vorzügen bei der 
allgemeinen Wellenknappheit nicht bei jeder drahtlosen Übertragung, also bei- 
spielsweise auch beim Rundfunk, angewendet wird, so ist: vor allem auf zwei 
Punkte hinzuweisen: Einmal ist beim Einseitenband-Sender ein sehr erheblicher 
apparativer Mchraufwand erforderlich, um den Träger und das zweite Seitenband 
zu unterdrücken. Das liegt an dem äußerst geringen Frequenzabstand zwischen 
dem Träger und der ersten zu übertragenden Seitenbandfrequenz. Soli als tiefste 
Zeichenfregquenz 100 Hz übertragen werden, rücken Träger und Seitenfrequenz 
einander auf 100 Hz nahe, und das in einem Frequenzgebiet um 6 MHz! Die 
Trennung zweier so dicht benachbarter Frequenzen kann hier nur mit sehr 
steilen Filtern (Quarzfiltern) vorgenommen werden. Trotzdem wäre dieser Mehr- 
aufwand bei der verhältnismäßig kleinen Zahl von Rundfunk-Sendern immer 
noch vertretbar, wenn sich ihm nicht auch beim Empfänger ein großer Mehrauf- 
wand hinzugesellen würde. Die normale amplitudenmodulierte Übertragung be- 
nötigt zur Demodulation außer einer Diode nur ein einfaches RC-Glied. Das ist 
beira Einseitenbandverfahren nicht möglich. Hier muß in einem örtlichen Ge- 
nerator erst ein Hochfrequenzträger erzeugt werden. Er muß mit Hilfe des emp- 
fangenen und ausgesiebten Pilottones kontrolliert und nachgeregelt werden, ehe 
er dem empfangenen Seitenband zugesetzt werden kann. Diesen Alchraufwand 
kann sich wohl der kleine Kreis kommerzieller Funkdienste, aber nicht der Rund- 
funk mit seinem großen Hörerkreis leisten. 


7. Die Tastung als Modulation 


In der Gleichstromtelegrafe werden Gleichstromimpulse als Telegrafiezeichen 
gesendet, in der Wechselstromtelegrafie dagegen ist eine Tonfrequenz Träger der 
Telegrafiezeichen. Periodische Wechselstromimpulse lassen sich nach Bild 248 
am einfachsten durch einen über eine Nockenscheibe betätigten Schaltkontakt 
erzeugen. Bereits bei der Besprechung von Bild 241 wurde darauf hingewiesen, 
daß die Tastung eines Wechselstromes die sauberste Amplitudenmodulation 
darstellt. Das liegt daran, daß bei der Tastung die beiden aufeinander Einfluß 
nehmenden Schaltkreise, Trägerstromkreis und Zeichenstromkreis, elektrisch 
völlig voneinander getrennt sind. Dadurch kann keine gleichzeitige Überlagerung 
beider Schwingungen stattfinden. Da die Schaltung im übrigen, abgesehen von 
dem sprunghaft zwischen 0 und Unendlich sich ändernden Kontaktwiderstand 
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vollkommen linear arbeitet, treten auch keine höheren Modulationsprodukte, 
sondern nur die Trägerfrequenz und die Summen- und Differenzfrequenzen des 
Trägers und der Tastfrequenzen auf. 

Was folgt hieraus für das Frequenzspektrum eines beispielsweise mit 6 Hz ge- 
tasteten Wechselstromes von 50 Hz? Welche Zungen sprechen in den beiden 
Zungenfrequenzmessern von Bild 248 an? Nach den obigen Überlegungen darf 
auf keinen Fall die 6-Hz-Zunge, weil 6 Hz nicht im Modulationsergebnis ent- 
halten sind, ansprechen. Das ist vielleicht verwunderlich, denn in dem Schwin- 
gungsbild d ist doch ganz deutlich ein 6-Hz-Takt zu sehen. Hier zeigt sich eben 
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Bild 248. Tastung einer 50-Hz-Netzfrequenz 


wieder, daß das zeitliche Schwingungsbild zwar anschaulich über das Auskunft 
gibt, was geschieht, aber dennoch nicht alle Fragen beantworten kann. Bei der 
Frage nach dem Frequenzgehalt muß das Frequenzspektrum zu Rate gezogen 
werden. 


Im Fall der Schaltung von Bild 248 berechnet sich das Spektrum folgender- 
maßen: 


Der Träger f, in Bild b befolge das Gesetz 
w=ÜUsinw! 


Er werde rechteckförmig mit einer Tastfunktion, die periodisch mit der Fre- 
quenz f, zwischen den Werten 1 und O springt, getastet. Die Fourier-Analyse 
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dieser Rechteck-Tastfunktion ergibt folgenden Reihenuusdruck; 
1 2 2 2 
gu)= 5 + = coswi — Tr cos3w,ti-t 576085 L _— +. 


Ebenso, wie sich grafisch der getastete Träger d aus der Multiplikation der Träger- 
schwingung d mit dem Zeichen c ergibt, ergibt sich auch rechnerisch die Funktion 
des getasteten Trägers aus dem Produkt der Trägerfunktion mit der Tastfunk- 
tion. Es ist 


Upısı = U sinw,t x Tastfunktion g (t) 


das heißt 


1 b 2U . 2U . 
Erz Usinwt-+ = sinw,2-coswt TE sinw,b- cos3w;£ 


2U . 
+ An messen 
5x 


= u sm@o.c+ sin (u; +w)t+ I sin (u, —o)L 


GR: UE® 
_ zZ, sin (oı +39): — 3, sin (0, — 3w,)t 


+ nn sin (w, + 5w,)i+ en sin (w, — 5ws)£ 
Für den Fall, daß f, = 50 Hz und /, = 6 Hz ist, besteht das gesuchte Frequenz- 
spektrum also aus den Frequenzen --- 20, 32, 44, 50, 56, 68, 80 --- Hz. Auf diese 
Frequenzen spricht der Zungenfrequenzmesser in der Tastschaltung von Bild 248 
an. Die 6-Hz-Tastfrequenz tritt im Spektrum nicht auf. Sie ist deshalb auch ob- 
jektiv nicht vorhanden. 


VI. Frequenzmodulation 
1. Einleitung 


Den Anstoß zur Entwicklung der Frequenzmodulation (kurz FM) gab die An- 
nahme, daß das Übertragungsverfahren hinsichtlich der atmosphärischen und 
sonstigen hochfrequenten Störbeeinflussung das beste sein müsse, das hoch- 
frequenzmäßig den kleinsten Frequenzbereich einnehme. Diese Überlegung 
scheint auf den ersten Blick vollkommen einwandfrei zu sein und allgemeine 
Gültigkeit zu besitzen; denn je schmaler der Hochfrequenzkanal ist, desto we- 
niger Störungen können offenbar in ihn hineinfallen. Das Bestreben, den Fre- 
quenzbereich zu verkleinern, führte auf den Gedanken, nicht die Amplitude, 
sondern die Frequenz des hochfrequenten Trägers zu modeln. Es sollte die Modu- 
lierung der Hochfrequenz so vorgenommen werden, daß sich die einzelnen Mo- 
mentanwerte der Nachrichtenspannung in entsprechende Frequenzwerte des 
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Trägers und damit die niederfrequenten Amplitudenschwankungen in zugeord- 
nete Schwankungen der Hochfrequenz umsetzten. Die Frequenzänderungen 
sollten im Rhythmus, das heißt in der Frequenz, des NF-Zeichens erfolgen. 
Weiter ergaben die Überlegungen: Wenn man beispielsweise der größten Laut- 
stärke, also der größten Amplitudenschwankung einer Nachricht, eine maximale 
Frequenzänderung von + 500 Hz zuordnen und demgemäß die leisen Stellen 
durch nur ganz wenige Hertz Frequenzänderung nachbilden würde, müsse man, 
da der Träger dabei um maximal nur 1000 Hz hin und her pendeln würde, auch 
mit einer hochfrequenten Bandbreite von im ganzen etwa 1000 Hz auskommen. 
Man nahm an, daß dies unabhängig davon sei, wie schnell die Hochfrequenz 
zwischen den Grenzwerten hin und her schwanken würde, also unabhängig da- 
von sei, ob die Pendelung im 50- oder 10000-Hz-Rhythmus erfolge. Beide Über- 
legungen, sowohl die über die Störbeeinflussung bei einem schmalen Hochfre- 
quenzkanal als auch die über die geringe Bandbreite bei kleinem Frequenzhub 
sind nicht einwandfrei. Man erkannte das jedoch erst, als man daran ging, das 
Frequenzspektrum der FM exakt zu berechnen und die Störbeeinflussung genauer 
zu untersuchen. Es zeigte sich dabei, daß die niederfrequent sich auswirkenden 
atmosphärischen Störungen bei Anwendung der FM um so kleiner werden, je 
mehr hochfrequente Bandbreite aufgewendet wird. Außerdem ergab sich, daß 
die hochfrequente Bandbreite nicht allein von der Trägerschwankung, also dem 
Frequenzhub, sondern gleichzeitig noch von der Häufigkeit und Schnelligkeit, 
mit der die Frequenzänderung erfolgt, also der Höhe der NF, abhängt. 


2. Frequenzmodulation und Phasenmodulation 


Die Beeinflussung der Frequenz einer Trägerschwingung besteht, mathematisch 
gesehen, darin, daß man den Drehzeiger der Trägerschwingung nicht mit kon- 
stanter, sondern mit von der Steuerspannung abhängiger Drehgeschwindigkeit 
umlaufen läßt. Bei der Steuerung der Drehgeschwindigkeit des Drehzeigers 
müssen zwei Fälle unterschieden werden. Entweder ist der Frequenzhub oder der 
Phasenhub unabhängig von der Frequenz des Nachrichtensignals. Unter dem 
Frequenzhub versteht man die maximale Änderung der Drehgeschwindigkeit des 
Drehzeigers und unter dem Phasenhub die maximale Abweichung des Phasen- 
winkels von seinem Wert im nichtmodulierten Zustand. Im ersten Fall spricht 
man von einer frequenzmodulierten, im zweiten Fall von einer phasenmodulierten 
Schwingung. Die genauen Unterschiede werden sich gleich bei der Aufstellung 
der Zeitfunktionen der modulierten Schwingungen zeigen. 


a) Zeitfunktion der frequenzmodulierten Schwingung 


Eine frequenzmodulierte Schwingung ist, wie die Zeitbilder von Bild 251 zeigen, 
dadurch charakterisiert, daß ihre Amplitude konstantbleibt, aber die Nulldurch- 
gänge periodisch enger und weiter aufeinanderfolgen. Das Gesetz, nach dem sich 
die Abstände der Nulldurchgänge ändern, kann an sich ein einfaches, absı auch 
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ein kompliziertes sein. Wenn man 
schlechthin von einer frequenzmodu- 
lierten Schwingung spricht, meint mon 
ein cos- oder sin-Gesetz. 

Zeitfunktion und Spektrum der FM 
lassen sich am besten an Hand des 
Zeigerdiagramms entwickeln. Bei einer 
unmodulierten Schwingung rotiert der 
Drehzeiger mit konstanter Drehge- 
schwindigkeit. Es ist die Kreisfrequenz 
2. Bei der Rotation werden in gleichen 
Zeiten gleiche Winkelwege zurückgelegt. 
Der gesamte, bis zu einem bestimmten 
Zeitmoment durchlaufene Winkel o, 
der bekanntlich das Argument des sin- 
oder cos-Gliedes der Schwingungsfunk- 
tion darstellt, ist « = 2t. Somit lautet 
die Zeitfunktion der unmodulierten 
Schwingung i = Asina(t) = Asin ti 
(Bild 249%). Wenn jetzt die Kreisfrequenz 
nicht konstant, sondern eine Funktion 
At) der Zeit ist, berechnet sich der bis 
zum Zeitmoment £ durchlaufene Winkel- 


t 
weg « aus dem Ansatz «(£) -/a0) di 
ö 


(Bild 2495). Dieser Integralansatz ent- 
spricht dem Weggesetz 3 = [vat der 
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Drehgeschwin- 
digkeit N 
konstant 


—_ Drehgeschwin- 


digkeit N nicht 
Sg 


zAsin IN(!)dt 
b 2 27 o 


Bild 249. Zur Entwicklung der Zeitfunktion 
elner frequenzmodulierten Schwingung 
(a Winkelweg « bei unmodullerter Schwingung, 
d Winkelweg a bei frequenzmodullerter 
Schwingung) 


ungleichförmig geradlinigen Bewegung. Mit ihm läßt sich das allgemeine Zeit- 
gesetz einer in ihrer Frequenz modulierten Schwingung so formulieren: 


i= Asina(i) = Asin (Alt) dt (413) 


Aber nur in dem speziellen Fall, daß die Momentanfrequenz Q(t) dem Gesetz 


A) =R+ ARcoswt (414) 


gehorcht, also die Kreisfrequenz sich unabhängig von » maximal um den Fre- 
quenzhub A2, im übrigen aber kosinusförmig ändert, spricht man von einer 
freguenzmodulierten Schwingung. Aus der Kombination von Gl. (413) mit (414) 
folgt für ihr Zeitgesetz 


f Ms t 
i= Asin/(Q + AN coswi)dt = Asin| faaı + [a0cmoraı) 
Ö \0 {ı} 
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oder / AR \ 
i= Asin \& t+ m sin Br) Zeitfunktion der FM (415) 


Die beiden Summanden in dem Klammerausdruck stellen Phasenwinkel dar. 2t ist 
der Phasenwinkel, der vom Drebzeiger auf Grund seiner mittleren Drehgeschwin- 
digkeit Q zurückgelegt wird. Um diesen Mittelwert pendelt die Phase nach einem 
sin-Gesetz hin und her, und zwar maximal mit dem 


Phasenhub der FM Ag = - (416) 


Man sieht: Bei der Frequenzmodulation ist der 
Frequenzhub AQ unabhängig von » 


dagegen der Phasenhub Aa umgekehrt proportional w. 

Analog dem Modulationsgrad der Amplitudenmodulation m, = a/A könnte man 
auch hier aus dem Frequenzhub AQ und dem mittleren Träger 2 einen Modu- 
lationsgrad der FM definieren. Da der Quotient A2/Q2 aber praktisch keine Rolle 
spielt, ist das unterblieben. Von größerer Bedeutung besonders für die Frequenz- 
spektren ist dagegen der Quotient AQ/w. Er stellt nach Gl. (416) den Phasenhub 
der FM dar. Für ihn hat man den Ausdruck „Modulationsindex“ und das Zeichen 
mp» eingeführt. 


b) Zeitfunktion der phasenmodulierten Schwingung 

Auch beider Phasenmodulation ist die Amplitude der Hochfrequenz konstant und 
ändert sich die Kreisfrequenz periodisch. Die Änderung erfolgt aber nach einem 
anderen Gesetz als bei der FM. Von einer Phasenmodulation spricht man, wenn 
statt des Frequenzhubes der Phasenhub Aa unabhängig von w ist. Man macht 
den Ansatz 


(lt) = Rt + AJasinwi 
und schreibt damit das Zeitgesetz der phasenmodulierten Schwingung in der 
Form 
i= Asin(?t + Aasin wt) (417) 
Zeitfunktion der Phasenmodulation 


Ähnlich wie bei einer ungleichförmigen geradlinigen Bewegung die Momentan- 
geschwindigkeit gleich dem Differentialquotienten des Weges nach der Zeit, 


ds 
also v = ar ist, gilt für die ungleichförmige Bewegung des Drehzeigers, daB 


seine momentane Drehgeschwindigkeit, also seine Momentanfrequenz 2 (t), 

gleich dem Differentialquotienten des Winkelweges a(t) nach der Zeit ist. Es 
daft 

gilt All) = nn Im Fall der Phasenmodulation ergibt sich 


2) = 2 +wAccoswi 
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oder anders geschrieben 
2) =R+LRcowt mit AR=w4n (418) 


Man erkennt: Bei der Phasenmodulation ist der 
Phasenbub Aa unabhängig von » 


dagegen der Frequenzhub 4.2 proportional w. 


Es gilt 
4da2=zwA4a (419) 


In Bild 250 a und 5 ist versucht worden, den Unterschied in der Phasenpendelung 
bei Frequenz- und Phasenmodulation grafisch darzustellen. Eine frequenzmodu- 
lierte Schwingung hai eine um so größere Phasenpendelung, je kleiner w ist, eine 
phasenmodulierte Schwingung hat für alle w-Werte eine konstante Phasenpende- 


24& unabhängig 


24Ad abhängig 
2 von 


vonw 


N+ANcos wi 


AN unabhängig von w AN=wAcd abhängig von w 


Bild 250. Phasenpendolung 2 Aa bel Frequenzmodulation (a) und Phasenmodulation (b) 


lung von im ganzen 2 Aa. Bei einer mit nur einem Sinuston modulierten Schwin- 
gung läßt sich nicht feststellen, ob eine Frequenz- oder Plıiasenmodulation vor- 
liegt. Der Unterschied zwischen beiden Modulationsarten macht sich erst be- 
merkbar, wenn mit einem I'requenzband, also verschiedenen w-Werten, modu- 
liert wird. 

In der Praxis wird hauptsächlich die Frequenzmodulation angewendet. Sie ge- 
stattet es, ohne große Schwierigkeit, große Trequenzhübe zu machen. Die Zu- 
ordnung zwischen dem niederfrequenten Zeichen, das im einfachsten Fall aus- 
einem reinen Sinuston von der Form i = asin wi besteht, und der Trägersch win- 
gung ist dabei so, daß der Frequenzliub 42 proportional der Amplitude a (Laut- 
stärke) des Zeichens ist. Die Schnelligkeit oder Häufigkeit, mit der die Hoch- 
frequenz zwischen ihren Extremwerten 2 + AR und 2 — 42 hin- und her- 
pendelt, entspricht der Frequenz w des Zeichens. 
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Zeitbilder 


Spektren 


Bild 251. Frequenzmodulation bei verschiedener Amplitude (Lautstärke), 
abor gleicher Frequenz des Zeichens 


Bild 251 zeigt die Zeitbilder einer frequenzmodulierten Schwingung für drei ver- 
schiedene Amplitudenwerte des Zeichens. Im Fall kleiner Amplitude treten nur 
kleine Frequenzänderungen, nur kleine Verschiebungen in den Nulldurchgängen 
auf. Bei großen Amplituden oder Lautstärken machen sich große Unterschiede 
in den Abständen der Nulldurchgänge bemerkbar. In allen drei Fällen bleibt aber 
der zeitliche Abstand der Verdichtungs- und Verdünnungsstellen der gleiche, 
weil die Frequenz w des Zeichens die gleiche ist. 


c) Frequenzspektrum der frequenzmodulierten Schwingung 


Um das Frequenzspektrum der FM aufstellen zu können, formt man Gl. (415) 
nach der Formel sin (a + ß) =sina-cosß + cos« -sin um in 


=Ä EZ "cos = N +cosQt- ul sinwe)] (420) 
o / \@ / 


In diesen Ausdrücken treten der Sinus und Kosinus einer Sinusfunktion auf. 
Mit Hilfe der Besselschen Funktionentheorie können diese Doppelfunktionen in 
eine Summe von theoretisch unendlich vielen Einzelschwingungen mit Fre- 
quenzen und Amplituden nach folgendem Schema umgewandelt werden: 
s= 4 |1,(m) sin2:+ I, (m) [sin(@ + w)t — sin(2 — w) Lt] 
+ I, (m) |sin(2 + 2w)i + sin(2 — 2w)i] 
+ L,{m) [sin (2 + 30) 1 — sin{Q — 30) 1) + -! 
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oder 
n=-+s 


i=4A- 3 I,Cm) sin(@ +nw)t Frequenzspektrum der FM (421) 


n=-—oa 


Die Amplituden I„(m) der einzelnen Schwingungen sind Besselsche Funktionen 
erster Art von der Ordnung n. Sie können beispielsweise den Funktionstafeln von 
Jahnke-Emde entnommen werden. Das Argument m in der Amplitude von / ist 
identisch mit dem Modulationsindex np = A2/o = AH/f„. Nach Gl. (416) ent- 
spricht mp dem Phasenhub Aa der FM. 


Die grafische Auswertung von Gl. (421) für die Modulationsindexe mp = 0,5, 1, 
5, Wist in Bild 252 zu sehen. Die Abbildung enthält zwei Serien von Spektren, 
eine Serie für konstante Amplitude, das heißt konstanten Frequenzhub AH inHz, 
und eine zweite Serie für konstante Tonhöhe f„, aber verschiedene Amplitude 
des modulierenden Zeichens. Betrachtet man die Frequenzspektren eingehender, 
so entdeckt man folgende Gesetzmäßigkeiten: 

Das Spektrum der mit einem Sinuston amplitudenmodulierten Schwingung be- 
steht nur aus dem Träger und zwei Seitenfrequenzen (rechts in der Abbildung), 
das Spektrum der FM umfaßt eine große, theoretisch unendlich große Anzahl von 
Frequenzen. Der Serie für f„ = konstant entnimmt man, daß die effektive 
Breite B des Spektrums um so größer ist, je größer die Amplitude der NF, das 
heißt der in Hz ausgedrückte Frequenzhub AH, ist. Das ganze Band ist aus- 
gefüllt mit Spektrallinien, die alle den Abstand /, voneinander haben. Beachtens- 
wert ist, daß im Gegensatz zur AM der Träger bei großen Frequenzhüben schwä- 
cher als manche Seitenfrequenzen wird. Das ist verständlich, wenn man bedenkt, 
daß die Trägerfrequenz 2 in der frequenzmodulierten Schwingung nicht mehr als 
Dauerschwingung enthalten ist, sondern wie alle anderen Freguenzen nur als sehr 
kurzzeitige Momentanfrequenz. Die Frequenzen am Ende des Spektrums weisen 
mit die größte Energie auf, weil bei sinusförmiger Modulation die momentane 
Hochfrequenz relativ lange Zeiten auf ihnen verweilt. Die linke Serie der Fre- 
quenzspektren, die für einen konstanten Frequenzhub und damit für konstante 
Amplitude, aber verschiedene Tonhöhe des Zeichens gezeichnet ist, kann zur 
Festlegung der erforderlichen Bandbreite B dienen. Oben links ist der Fall dar- 
gestellt, daß der Hub AH nur 1000 Hz, aber die Niederfrequenz 2000 Hz groß ist. 
Hier wird die Frequenzbandbreite nicht, wie früher irrtümlich angenommen, 
vom Frequenzhub, sondern von der NF bestimmt. Ist dagegen, wie unten links, 
der Hub 1000 Hz und die NF nur 100 Hz, so hat das Spektrum eine Breite, die 
etwas größer als der doppelte Hub 2 AH ist. Man sicht, die erforderliche Fre- 
quenzbandbreite hängt davon ab, was größer ist, f„ oder AH. Ist der Hub größer, 
so bestimmt er die Breite, ist die Niederfrequenz größer, so bestimmt sie die 
Bandbreite. In der Praxis rechnet man, daß das gesamte Band etwa gleich dem 
doppelten Wert der Summe aus Trequenzhub und höchster Niederfrequenz ist. 


Bz2(4H +,) (422) 
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Bei einem Frequenzhub von beispielsweise 75 kHz und einer höchsten Nieder- 
frequenz von 15 kHz werden für eine einwandfreie frequenzmodulierte Nach- 
richtenübertragung also wenigstens 2(75 + 15) = 180 kHz benötigt. 

Wird der Trüger nicht von einem einzelnen Sinuston, sondern von einer aus vielen 
Einzelfrequenzen bestehenden Sprachschwingung moduliert, spaltet sich jede 
Frequenzkomponente des Sprachspektrums innerhalb des HF-Spektrums in 
eine Vielzahl von Teilfrequenzen auf. Von einer geschlossenen Übernahme des 
NF-Spektrums in die hochfrequenten Seitenbänder, also von einer einfachen 
Verlagerung, kann bei der Fregquenzmodulation nicht mehr die Rede sein. 


d) Zeigerbild der frequenzmodulierten Schwingung 


Ist der Frequenzhub kleiner als die modulierende Tonfrequenz und damit der 
Modulationsindex oder Phasenhub mp = A2/o < 1, so besteht das Spektrum, 
wie Bild 252 veranschaulicht, praktisch nur aus dem Träger 2 und den beiden 
ersten Seitenfrequenzen @ + w. Für einen Phasenhub von zum Beispiel da = mr 
= 0,5 & 28,6° betragen die Werte der Besselschen Funktion /,„(m) 


1,(0,5) = 0,9385 I,(0,5) = 0,2423 1,(0,5) = 0,0306 1,(0,5) = 0,0025 


Demzufolge kann man für den Strom, wenn man seine Amplitude 4 = 1 setzt 
und die Komponenten 1,(0,5) und /,(0,5) in erster Annäherung vernachlässigt, 


FM AM 


8 B 
m=05 m=05 / 
28 AH=1000Kz z.B. AH=500Hz u B 
In = 200042 a  In=100Hz 
z : 1 


I 24H 
—. B=2(äH+f,) 


m=I 8 

8 AH=1000H4r z.B. AH=l00Hr 

In = 1600 Hr Mm=100Hz 

In=konstanl, 
Be2läHh+l_) 25H in rers ohiedene 

mes Iiresersin m=5 n B M Loutstärke des 
£B AH=l000Hr f z.B. AH=500Hz Zeichens 

In = 2uHr il | | il In =100 Hz 


B=2(äH+Mn) 2AH 
mul0 1 m=/0 8 
2B AH=1000Hr 1 z.B AH=I000Hz 
In = I00 Hz | In =l00Hz 
k- 240 —! 24H 
AH=konstant, w bzw I„=konstent, 


d.h. konstante Lau!stärke, aber verschiedene Laufe 
aber verschiecenes w bzw I stärke des Zeichens 


Bild 252. Frequenzspcktren von frequenzmodulierten Schwingungen 


ar 
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entsprechend G]. (42]) schreiben 
:== 0,94 5'n 2? + 0,24sin(2 + 0) t— 0,24sin (Q — w) £ 


Trägt man dies, ähnlich wie in Bild 239, grafisch auf, erhält man einen Tiaupt- 
zeiger und zwei kleine Nebenzeiger, die sich mit der relativen Drehgeschwindig- 
keit + w gegen den Trägerzeiger verdrehen (Bild 253). Im Gegensatz zur Ampli- 
tudenmodulation liegen die Zeiger der Seitenfrequenzen jetzt so, daß ihre Re- 
sultante stets senkrecht zum Hauptzeiger steht und demzufolge wohl eine 
Phasenänderung, aber keine Schwankung seiner Amplitude hervorruft. Die ge- 
ringe Abweichung 4A: zwischen dem Kreisbogen, auf dem die Pfeilspitze von i 
eigentlich laufen müßte, und der Geraden a-a, auf der sie in der Zeichnung hin 
und her läuft, bedeutet eine geringe Amplitudenmodulation. Sie rührt davon 
her, daß beim Zeichnen des Zeigerbildes die Stromkomponente 7,(0,5) vernach- 
lässigt wurde. 


Bild 259. Zelgerdarstellung einer 
frequenzmodnlierten Schwingung 
bei mr = 0,5 


Bei größeren Phasenhüben, also etwa dem in der UKW-FM-Technik praktisch 
angewandten my = 75 kHz/15 kHz = 5, findet eine Pendelung des rotierenden 
Zeigers um den Winkel Aa = +52 + 286° statt. In diesem Fall müssen den 
beiden ersten Seitenfrequenzen, wie dem Spektrum zu entnehmen ist, noch eine 
Anzahl von mindestens m = 5 Zeigerpaaren mit den Relativfrequenzen 2, 
3W ++ 6 hinzugefügt werden, damit die resultierende Zeigerspitze wirklich auf 
einer Kreisbahn pendelt und keine zusätzliche AM auftritt. 


e) Störverminderung bei Frequenzmodulation 


Zu Beginn der Entwicklung der Freguenzmodulation hatte man angenommen, 
daß das Übertragungsverfahren hinsichtlich der Störgeräusche das beste sei, das 
die geringste Frequenzbandbreite beansprucht.Spöter stellte Armstrong fest, daB 
die FM um so störarmer arbeitet, je größer die hochfrequent aufgewendete T're- 
quenzbandbreite im Vergleich zur höchsten Niederfrequenz ist. Da diese Tat- 
sache mit entscheidend war für die Wahl des heute im Rundfunk allgemein ver- 
wendeten Frequenzhubes von 75 kHz und der Erweiterung des NF-Bereiches 
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auf 15 kHz, soll hier die Abhängigkeit des Störgeräusches vom Frequenzhub ab- 
geleitet werden. 
Einen Überblick über die Einwirkung hochfrequenter Störungen auf das Grund- 
geräusch des niederfrequenten Zeichens gewinnt man durch folgende verein- 
fachte Betrachtung: Die Nutzamplitude des frequenzmodulierten Trägers Q, 
am Empfängereingang sei A„. Eine gleichzeitig vorhandene kleine Störspannung 
habe die Amplitude A,, und die Frequenz @,,. Der Abstand der hochfrequenten 
Störfrequenz von der Trägerfrequenz sei wı = Qt — 2%. In dem Zeigerbild von 
Bild 234 stellt sich die Störschwingung als ein um die Spitze des Nutzzeigers mit 
der Relativgeschwindigkeit w,ı kreisender Störzeiger vom Betrag A,ı dar. Die 
Störschwingung verursacht, wie die Ab- 
bildung zeigt, sowohl eine Amplituden- 
modulation, denn der Summenzeiger 
schwankt in seinem Betrag maximal 
zwischen A, + Ay und A, — Ast, als 
auch eine Phasenmodulation, denn der 
resultierende Zeiger führt eine Stör- 
phasenpendelung vom maximalen Hub 
Aa, aus. Beide Störmodulationen ver- 
laufen um so sinusförmiger, je kleiner 
die Störamplitude im Vergleich zur Nutz- 
amplitude ist. Wie noch gezeigt wird, 
kann sich in einem FM-Empfänger die 
Bild 254. Störphasenmodulation durch Amplitudenmodulation der Störung 
hochfrequente Störspannung nicht auswirken, da vor der Demodula- 
tion durch einen Amplitudenbegrenzer 
jegliche Amplitudenschwankung unterdrückt wird. Als störende Komponente 


bleibt nur die Phasenschwankung 4a,, übrig. Für sie entnimmt man dem 
Zeigerbild 


st 


Ay 


sin da, = 


Bei im Verhältnis zur Nutzspannung kleiner Störspannung kann man den Sinus 
durch den Winkel ersetzen und schreiben 


Der Störphasenhub ist also angenähert gleich dem Verhältnis der hochfrequenten 
Störamplitude zur Nutzamplitude. Der Phasenpendelung der Störung entspricht 
nach Gl. (416) eine Frequenzpendelung der Störung und dieser wiederum nieder- 
frequent ein Störgeräusch von der Stärke a,ı. Da bei der Frequenzmodulation 
der Phasenhub Aa = AQ2Jo ist, ergibt sich in bezug auf den Störfrequenzhub 


42, Aa wa 
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und dementsprechend für die niederfrequente Störamplitude a,:, da sie propor- 
tional dem Frequenzhub ist 


oder 


Um die Störwirkung auf das Signal angeben zu können, vergleicht man die 
Amplitude a,, der Störung mit der maximalen Amplitude.a, des Nutztones. a, ist 
der maximale Frequenzhub AL zugeordnet, so daß gilt 


am AR 


Daraus folgt für das niederfrequente Störverhältnis spyr der FM 


Spa = an = va 79 (424a) 
Die Formel besagt, daß bei bestimmtem hochfrequentem Stör-Nutzverhältnis 
A,ı/A„ das niederfrequente Störgeräusch um so kleiner ist, je größer der Frequenz- 
hub AQ gewählt wird, und je niedriger die niederfrequent wirksam werdende 
Störfrequenz w;, ist, beispielsweise je näher die hochfrequente Störfrequenz A, 
an der Trägerfrequenz 2, liegt. Bild 255 veranschaulicht die Abhängigkeit des 


Ay 1 5 
Sam=an ms (für m=60%) 


Bild 255. Niederfrequentes 
Störverhältols s in Abhänglgkelt 
von der Störfrequenz fst 
bei AM und FM 


niederfrequentes 
Störverhältnis s 
Ss 


8 8 
%& 


_Ast Ist ‚,. 
Spm=Ar ap (ürdH=75khz) 


o 15 30 45 60 75 kHz 


—-fs 


Störfaktors s von der niederfrequenten Störfrequenz. Würde wo, zufällig gleich 
dem Frequenzhub A2 sein, so würde sich das hochfrequente Verhältnis A.,/An 


. Mit abnehmender 


niederfrequenzmäßig voll auswirken s = zn nz 


Störfrequenz nimmt die niederfrequente Störwirkung linear ab. Da ein FM- 
Empfänger niederfrequenzmäßig nur Frequenzen bis 15 kHz verarbeitet, kommt 
das hochfrequente Störverhältnis niederfrequent höchstens imVerhältnis Ymax/42 
= 15/75 = 1/mp zur Wirkung. Das niederfrequenzmäßig bei voller Aussteuerung 


18m ı m ı 
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des Trägers durch einen Nutzton maximal zu erwartende Stör-Nutztonverhältnis 
ist demuach Si 


rr = —— Ss 
SF Mmar A, Mr (424 b) 


Mit anderen Worten: Ist beispielsweise das Signal-Geräuschverhältnis hoch- 
frequent am Empfängereingang 10:1, so wird es nach der Demodulation, wenn 
der Modulationsindex nıp =5 ist, und damit hochfrequenzmäßig etwa 5mal 
mehr Frequenzband aufgewendet wird als zur Übertragung der Nachricht 
eigentlich erforderlich ist, wenigstens auf den Wert 50:1 heruntergedrückt. Dem 
entspricht eine Geräuschverbesserung von 1,6 N oder 14 dB. 

Stellt man dıe gleiche Überlegung für die Amplitudenmodulation an, so zeigt sich, 
daß das hochfrequente Stör-Nutztonverhältnis unabhängig von der Frequenz in 
voller Stärke auf das niederfrequente Verhältnis übertragen wird, weil die hoch- 
fregquenten Amplitudenhübe den niederfrequenten streng proportional sind. Es 
ist also 


(425) 


In Bild 255 wird sy wegen seiner Trequenzunabhängigkeit durch eine waage- 
rechte Linie wiedergegeben. Die Linie geht beim = 60% durch s = 1,67 As An- 
Bei der Amplitudenmodulation bringt demnach eine Erweiterung des Frequenz- 
bandes in bezug auf die Störunterdrückung keinen Vorteil. Eine Störspannung 
wirkt sich bei All um so ungünstiger aus, je kleiner m ı ist. 

Die niederfrequente Unterdrückung hochfrequenter Störungen, die den Haupt- 
vorzug der FM gegenüber der AM darstellt, ist, wie die obige Rechnung zeigt, 
um so vollkommener, je größer der Frequenzhub gegenüber der höchsten Zeichen- 
frequenz ist. Daraus folgt, daß die Frequenzmodulation im Rundfunkwellen- 
gebiet, wo den einzelnen Sendern maximal nur eine Bandbreite von ungefähr 
9%Hz, entsprechend einem Niederfrequenzband von 4,5 kHz, zur Verfügung 
steht, nicht angewendet werden kann. Sie würde dort, um gegenüber der AM 
irgendwelche ihre Einführung rechtfertigende Vorteile aufweisen zu können, 
wenigstens einen Frequenzhub von AH = mr fn =5-4,5kHz = 22,5 kHz und 
damit‘ nach Gl. (422) eine Bandbreite von B=2(42 + w) = 2(22,5 + 4,5) 
= 54 kHz bedingen. Das Frequenzgebiet der FM ist das UKW-Gebiet zwischen 
30 und 300 MHz oder 1O und I m Wellenlänge. Hier bedeuten einige hundert Kilo- 
hertz Bandbreite keine so große Behinderung für den Einsatz zahlreicher Sender, 
zumal in diesem Frequenzgebiet die Reichweite der Sender — theoretisch we- 
nigstens — auf die optische Sicht begrenzt ist. 

Die hochfrequenten Störspannungen können mehrere Ursachen haben. Einmal 
können sie atmosphärischen Entladungen oder den Zündfunken von Explosions- 
motoren entstammen. In diesem Fall bestehen sie vorwiegend aus einzelnen dis- 
kreten und sehr hohen Störfrequenzen. Die Störungen können aber auch von dem 
hochfrequenten Rauschen der Empfängereingangsröhren herrühren und dann 
ein kontinuierliches Spektrum besitzen. Da die Stärke des Störgeräusches mit 
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der hochfrequent aufgewendeten Bandbreite zunimmt, gibt es für den Frequenz- 
hub einen optimalen Wert, über den man ihn nicht steigern darf, ohne den bis- 
herigen Vorteil wiederaufzugeben. Auf Grund zahlreicher Versuche haben sich 
als günstigste und wirtschaftlich vertretbare Werte für den frequenzmodulierten 
Rundfunk folgende Daten ergeben: Frequenzhub 75 kHz, niederfrequente Band- 
breite 30 Hz bis 15 kHz. Dem entspricht ein Modulationsindex von mp = 5 und 
eino erforderliche hochfrequente Bandbreite von B = 2(75 + 15) = 180 kHz. 
Mit einer Sicherheitszone von im ganzen 20 kHz ergibt sich als Mindestforderung 
für den Frequenzabstand der Sender 200 kHz. Praktisch ist der Senderabstand 
auf300 kHz festgelegt worden. 


3. Die Technik der Frequenzmodulation 


a) Erzeugung frequenzmodulierter Schwingungen 


Schaltungen für AM setzten einen steuerbaren Wirkwiderstand voraus. Die FM 
benötigt einen steuerbaren Blindwiderstand, also eine im Takte und der Stärke 
des Zeichens veränderbare Induktivität oder Kapazität. Die Amplitudenmodu- 
lierung kann theoretisch an jeder Stelle einer mehrstufigen Sendeschaltung vor- 
genommen werden, die Frequenzmodulierung - jedenfalls, wenn es sich um die 
normale Breitbandmodulation mit 75 kHz Hub handelt, - läßt sich dagegen mit 
einfachen Mitteln nur im Moment ihrer Erzeugung einführen. 

Links oben in Bild 256 a sieht man — mehr als grundsätzliche, denn als technische 
Möglichkeit - eine Schaltung, in der dem Schwingkreis eines HF-Generators 


a 7 22 


Kondensator- 
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Bild 256. Schaltungen zur Erzeugung frequenzmodullerter Schwingungen (a Frequenzmodulation 
mit Kondensatormikrofon, 5 Reaktanzrohrschaltung, c Reaktanzröhrengenerator für FM-Sender) 
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eine veränderliche Kapazität in Form eines Kondensatormikrofons parallelge- 
schaltet ist. Hier wird die Trägermodulation unmittelbar durch die Schallwelle 
eingeleitet, und zwar sofort in der richtigen Zuordnung. Je größer die Lautstärke, 
das heißt die Amplitude des Zeichens ist, desto größer sind die Kapazitätsände- 
rungen, desto größere Frequenzänderungen finden statt. Der Rhythmus der hoch- 
frequenten Trägerschwankungen entspricht den Frequenzen der Schallwelle. Bei 
geschickter Dimensionierung schwingt der Generator mit konstanter Amplitude. 
Der technischen Anwendung dieser direkten Methode steht vor allem entgegen, 
daß es, abgesehen von kleineren Reportagegeräten, praktisch nicht möglich ist, 
das Mikrofon in unmittelbarer Nähe der Steuerstufe des Senders aufzustellen. 
Die modernen frequenzmodulierten Sender arbeiten mit Reaktanzröhren. Das 
sind Röhrenschaltungen, die als steuerbare Blindwiderstände wirken. In Bild 256c 
ist das Prinzip eines solchen durch eine Tonfrequenzspannung w in seiner Fre- 
quenz steuerbaren Generators dargestellt. Die Schwingkreiselemente des Genera- 
tors sind die Induktivität L, die feste Grundkapazität C, und die parallel dazu 
liegende, als steuerbare Kapazität C’ wirkende Reaktanzröhrenschaltung. Die 
Wirkungsweise einer Reaktanzröhre, die es an sich in mehreren Schaltarten gibt, 
soll an Hand von Bild 2565 klargemacht werden. Der Blindwiderstand besteht 
aus einer Pentode, deren Anodenwechselspannung über den C,/R,-Spannungs- 
teiler auf das Gitter rückgekoppelt wird. Ist der kapazitive Widerstand von (, 
groß gegenüber dem reellen Widerstand R,, so wird der Strom %, hauptsächlich 
durch die Kapazität C, bestimmt. Er hat in diesem Fall gegenüber der Span- 
nung U, die an der Röhre oder am Spannungsteiler liegt, eine Voreilung von etwa 
90°. Von der Gesamtspannung U wird nun die an R, liegende Teilspannung als 
Gitterwechselspannung U, an das Gitter der Pentode geführt. Diese Gitterspan- 
nung ist, da sie an einem reellen Widerstand abgegriffen wird, gleichphasig mit 
9, und damit ebenfalls um 90° gegenüber ll voreilend. Nun ist der in der Pentode 
fließende Anodenstrom 9%, mit der Gitterwechselspannung in Phase und mit ihr 
durch die Beziehung %, = SU, verknüpft. Er eilt demnach ebenso wie 3, der 
Anodenwechselspannung um 90° voraus. Insgesamt ergibt sich, da beide Ströme, 
die bei @-b in die Schaltung fließen, gegenüber U um 90° voreilend sind, daß die 
gesamte Schaltung zwischen Anode und Katode wie eine Kapazität wirkt. Wie 
sich gleich zeigen wird, hängt die Größe der Kapazität außer von R, und C', noch 
von der Steilheit S der Röhre ab. Durch Beeinflussung der Steilheit mittels einer 
veränderlichen Gittervorspannung - besonders wirkungsvoll bei Regelröhren 
durchzuführen - läßt sich die Größe des kapazitiven Blindwiderstandes in ziem- 
lich weiten Grenzen variieren. Schaltet man daher die Anordnung, wie unten 
links in Bild 2560 geschehen, den frequenzbestimmenden Elementen eines Gene- 
rators parallel, und führt man gleichzeitig dem Gitter der Reaktanzröhre über 
einen Übertrager die tonfrequente Zeichenspannung w als modulierende Steuer- 
spannung zu, so erhält man einen in seiner Frequenz ausgezeichnet modulier- 
baren Oszillator. 

Um den Einfluß der Schaltungsgrößen auf den Wert und den Frequenzgang des 
veränderlichen Rlindwiderstandes zu erkennen, snll die Schaltung noch kurz 
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mathematisch durchgerechnet werden. Die Aufgabe bestehe darin, den Wechsel- 
stromwiderstand 8, den die Schaltung zwischen den Punkten a und 5 aufweist, 
zu ermitteln. Man bestimmt ihn, indem man das Verhältnis der an den Klemmen 
a-b herrschenden Spannung U zum dort fließenden Strom % berechnet, 
Zunächst gelten unter Benutzung der in der Abbildung angegebenen Bezeich- 
nungen die folgenden einfachen Teilbeziehungen 


1. =— 
1 


u 
2. =SU,-S,+DW-SW+ 


oder 9, = SU,, wenn A;, wie bei Pontoden, sehr groß ist. 


Daraus folgt für den Gesamtstrom 


u R _U 
=$ =. A__(I+R/ 

I-H+u-g+sUg-zlt 3) 

und für 3 
u 1 

8=-yörrns 

Nun ist 
1 

Bı = Bun 

und damit 


Pe. u _ __ —_ 2. 
Ö=ITRS "ac HRS) 
Wählt man R, so, daß RS > 1, dann gilt angenähert 


Be > ii 
SerTizons 


oder 
1 Pe ! 
85 s(-1m) 
1 1 


Wählt man gleichzeitig den kapazitiven Widerstand 20 >R,,d.h. SOR >1, 
‚erhält man als weitere Näherung _ Be 
1 
wen 426 
8=-IGoRT no) 


Die ganze Schaltung wirkt also, abgesehen von den Verlusten, wie eine natürliche 


Kapazität. vom Wert 
C=C,R,S (427) 


2: 7 m emo 
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Die Größe von C’ kann durch die Steilheit S, die eine Funktion der Gittervor- 
spannung ist, von außen gesteuert werden. Als Steuerspannung wählt man die 
niederfrequente Zeichenspannung. 

Wie bei der Besprechung der Störbeeinflussung gezeigt wurde, wirkt sich ein beim 
Empfang aufgenommenes hochfrequentes Störgeräusch bei den höheren Ton- 
frequenzen stärker als bei den tiefen aus. Um ein über das ganze Niederfrequenz- 
band gleichmäßigeres Verhältnis zwischen Nutz- und Geräuschamplitude zu er- 
reichen, nimmt man beim Senden eine Überbetonung der hohen Tonfrequenzen 
vor. Bei an sich gleicher Amplitude ordnet man den höheren Tonfrequenzen 
einen größeren Frequenzhub als den niedrigeren zu. Das geschieht dadurch, daß 
man in die Zuleitung der tonfrequenten Steuerspannung zu dem frequenzmodu- 
lierten Generator ein R,C,-Glied einschaltet, das die hohen Frequenzen bei der 
Steuerung spannungsmäßig bevorzugt (siehe Bild 256c). Die Bevorzugung der 
hohen Frequenzen bezeichnet man als Akzentuierung oder Pre-emphasis. Im 
Empfänger muß natürlich nach der Demodulation durch ein umgekehrtes RC- 
Glied eine De-Akzentuierung oder De-emphasis der hohen Frequenzen durch- 
geführt werden. 

Die Modulierung der Trägerfrequenz im Moment ihrer Erzeugung krankt an der 
Schwierigkeit, den Wert der mittleren Trägerfrequenz genügend konstant zu 
halten. Aus Gründen der Modulierbarkeit kann die Oszillatorstufe keine Quarz- 
steuerung verwenden. Eine Abhilfe schaffen hier Nachstimmregelschaltungen, 
die die Ausgangsfrequenz des Senders kontrollieren und sie auf Grund des Ver- 
gleichs mit einer quarzstabilisierten Sollfrequenz nachregeln. Aus Gründen der 
Linearität zwischen Frequenzhub und Tonfrequenzspannung sowie der Stabili- 
sierung der Trägerfrequenz wird die auszusendende Trägerfrequenz nicht direkt 
in ihrer tatsächlichen Höhe erzeugt und moduliert. Man geht vielmehr von einer 
bedeutend niedrigeren Frequenz aus, moduliert diese mit einem entsprechend 
kleineren Frequenzhub und leitet aus ihr durch Frequenzvervielfachung die 
eigentliche auszustrahlende \Velle von etwa 100 MHz ab. Bei der Vervielfachung 
wird in gleichem Maß wie die Grundfrequenz auch der Frequenzhub erweitert 
und letztlich auf den Wert von 75 kHz gebracht. 

Bei einem anderen, besonders für die Schmalband-Frequenzmodulation an- 
gewendeten Verfahren benutzt man zunächst die Phasenmodulation und leitet 
aus ihr die Frequenzmodulation ab. Die Schwingung eines quarzgesteuerten und 
damit hochkonstanten Generators wird, um Rückwirkungen auszuschalten, über 
eine Trennstufe oder Vervielfacherstufe zu einem Schwingkreis geleitet. Der 
Schwingkreis enthält, ebenfalls in Form einer Reaktanzröhre, einen steuerbaren 
Blindwiderstand. Im unmodulierten Zustand ist der Schwingkreis auf die Fre- 
quenz des Quarzgenerators abgestimmt. Bei der Modulation wird seine Eigen- 
frequenz im Takte und proportional der Amplitude des Zeichens variiert. Da- 
durch wird die vom Generator kommende, an sich konstante Schwingung sowohl 
in ihrer Amplitude als auch in ihrer Phase periodisch geändert. Die Amplituden- 
beeinflussung ist unerwünscht und wird durch Begrenzerschaltungen unwirksam 
gemacht. Die Phasonmodulation kommt dadurch zustande, daß in den Mo- 
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menten, in denen die Eigenfrequenz des Reaktanzröhren-Schwingkreises höher 
als die Quarzfrequenz ist, der Schwingkreis, wenn er als Parallelschwingkreis auf- 
gebaut ist, induktiv wirkt und dementsprechend die Schwingkreisspannung dem 
zugeführten Strom voreilt. Vergleiche dazu Bild 234d, das ein ähnliches Prinzip 
zeigt. In den Augenblicken, in denen die Eigenfrequenz kleiner als die Quarz- 
frequenz ist, wirkt der Schwingkreis kapazitiv, so daß eine Nacheilung der 
Schwingkreisspannung stattfindet. Wie man sich an Hand der Phasenwinkel- 
kurve eines Schwingkreises (Bild 75) klarmachen kann, lassen sich mit dieser 
Methode, wenn man Wert auf Linearität legt, nur kleine Phasenhübe von höch- 


2 
stens da ss + 60° = + — erzeugen. Dem würde bei einer Niederfrequenz von 
3 
maximal 3000 Hz nach Gl. (419) ein Trequenzhub von AH = „4a = 3000 — 


= 3140 Hz »s f, entsprechen. Bei niedrigeren Zeichenfrequenzen würde er sogar 
noch wesentlich kleiner sein, bei 100 Hz beispielsweise nur etwa 100 Hz. 

Um einen für alle Zeichenfrequenzen konstanten Frequenzhub und damit statt 
der Phasen- eine wirkliche Frequenzmodulation hervorzubringen, muß die dem 
steuernden Reaktanzrohr zugeführte Modulationsspannung frequenzabhängig 
gestaltet werden. Sie muß mit wachsender Frequenz linear mit 1/» geschwächt 
werden. Das kann beispielsweise durch eine aus einem R C-Spannungsteiler be- 
stehende Entzerrerschaltung geschehen. Die Entzerrung bedeutet jedoch, daß 
der Frequenzhub im ganzen auf etwa den Wert der niedrigsten Zeichenfrequenz 
heruntergedrückt wird, Zu seiner Vergrößerung auf Werte von 3 oder 15 kHz 
muß eine entsprechende Frequenzvervielfachung angewendet werden. 

Ist der Frequenzhub maximal etwa gleich der höchsten Zeichenfrequenz, ist bei- 
spielsweise AH max = 3000 Hz bei /max = 3000 Hz und damit der Modulations- 
index m, = E = ge = 1, so spricht man von einer Schmalband-Frequenz- 
modulation. Ihre erforderliche Bandbreite ist wie bei der AM etwa gleich dem 
doppelten Hub oder gleich der doppelten niederfrequenten Bandbreite. Sie er- 
freut sich vor allem bei den Funkamateuren großer Beliebtheit, wird aber auch ab 
und zu in kommerziellen Geräten benutzt. Es ist verständlich, daß bei der 
Schmalband-FM ein Teil der Vorteile, die die FM gegenüber der AM aufieist, 
wieder verlorengeht. 


b) Die Demodulation der Frequenzmodulation 


«) Resonanzkreis-Umformer 

Die Demodulation wird im Prinzip so vorgenommen, daß man die frequenzmodu- 
lierte Schwingung zunächst in eine amplitudenmodulierte umwandelt und diese 
dann in üblicher Weise gleichrichtet. Als Umformer der FM in die AM dient im 
einfachsten Fall die Flanke einer Resonanzkurve. An Hand von Bild 257 soll 
die Demodulation etwas eingehender besprochen werden. Bild a zeigt zunächst 
das Blockschema eines FM-Empfängers. Die Umformung geschieht nicht direkt 
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A bei großer 
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bei kleiner 
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Bild 257. Demodulation der FM an einem Resonanzkreisumformer 


im UKW-Gebiet, sondern erst nach Umwandlung der Ultrakurzwelle in eine 
Zwischenfrequenz von etwa 10,6 MHz. In diesem Frequenzgebiet läßt sich die 
Verstärkung und Aussiebung der empfangenen Frequenz besser als im UKW- 
Gebiet durchführen. 
In Bild 6 ist die verlagerte sinusförmig frequenzmodulierte ZF-Schwingung dar- 
gestellt. Darunter ist in Bild c der zugehörige zeitliche Verlauf @(t) der Zwischen- 
frequenz dargestellt. Die gleiche Kurve findet man in Bild e als Frequenzfunktion 
der Schwingkreisspannung wieder. Speist man mit dem Strom einer frequenz- 
modulierten Schwingung einen Parallelschwingkreis, der so abgeglichen ist, daB 
der Arbeitspunkt des unmodulierten Trägers Q auf der Mitte der Resonanz- 
kurvenflanke bei A liegt, so hängt die am Schwingkreis sich ausbildende Span- 
nung Yymr von der jeweiligen Lage der ZT auf der Resonanzkurve ab. Die hohen 
Frequenzen schaukeln sich, da sie näher an der Resonanzstelle des Schwing- 
kreises liegen, auf größere Amplituden auf, als die niedrigeren Frequenzen. Das 
bedeutet im Endeffekt, daß die am Schwingkreis sich ausbildende Spannung, 
wie Bild d zeigt, sowohl amplituden- als auch frequenzmoduliert ist. Unter der 
Voraussetzung, daß die Flanke im ganzen Aussteuerungsbereich geradlinig ver- 
läuft, ist die Amplitudenmodulierung der FM vollkommen proportional und da- 
_ mit ein genaues Abbild der wieder klarzustellenden Nachricht. Im Anschluß an 
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die Umformung wird die frequenz- und amplitudenmodulierte Schwingkreis- 
spannung in einer Diodenschaltung nach Bild f gleichgerichtet. Da der Gleich- 
richtvorgang nicht von der Frequenz, sondern nur von der Amplitude abhängt, 
stört die Frequenzmodulation in der Schwingkreisspannung nicht. Bei der Gleich- 
richtung kommt es nur auf die Hüllkurve an. Da diese genau der Nachricht ent- 
spricht, wird an der RC-Kombination das niederfrequente Zeichen u, in seiner 
natürlichen Frequenzlage und mit all seinen Feinheiten wiedergewonnen. 
Damit die Demodulation verzerrungsfrei geschieht, muß neben der Bedingung 
eines geradlinigen Anstiegs der Resonanzkurve auch die Voraussetzung erfüllt 
sein, daB die UKW- und ZF-Schwingung ohne jede Amplitudenschwankung ist. 
Anderenfalls würde sıch die Schwingkreisspannung nach der Umformung nicht 
nurim Rhytlumus der FM, sondern zugleich noch im Rhythmus der Amplituden- 
störung ändern. Um die auf dem Hochfrequenzwege durch atmosphärische Stö- 
rungen, Fadingeffekte und Rauschen verursachten Amplitudenschwankungen zu 
unterdrücken, durchläuft die HF oder ZF', bevor sie auf den Umformer gegeben 
wird, eine „Begrenzerschaltung“. Es gibt sie in den verschiedensten Ausfüh- 
rungen. Entweder verwendet man zwei gegensinnig geschaltete, mit einer be- 
stimmten negativen Vorspannung versehene Begrenzerdioden, die bei ZF-Span- 
nungen unterhalb der Vorspannung nicht ansprechen, abor beim Überschreiten 
der Vorspannung durchlässig werden und die ZF auf den Wert der Vorspannung 
zusammenbrechen lassen. Oder man verwendet Schaltungen mit Gitterstrom- 
begrenzung. In ihnen werden die Amplitudenspitzen der ZF durch Gitterstrom- 
einsatz abgeschnitten. 

Der einfache Resonanzkreis-Umformer hat den Nachteil, daß die Flanke seiner 
Resonanzkurve nicht genügend weit geradlinig verläuft und daher nicht ganz 
linear arbeitet. In der Praxis werden deshalb Gegentakt-Umformer verwendet. 
Als solche kommen zum Beispiel die sogenannten Differenzdiskriminatoren in 
Trage. Sie bestehen aus zwei Schwingkreisen, die symmetrisch gegen die mittlere 
Trägerfrequenz verstimmt sind. Bei richtiger Bemessung haben sie eine etwa 
doppelt so lange Umformerkennlinie wie der einfache Schwingkreis. Die Nieder- 
frequenz wird als Differenz der an den beiden Dioden entstehenden niederfre- 
quenten Wechselspannungen abgenommen. Schwierigkeiten bereitet bei dieser 
Schaltung die genaue Einstellung und gegenseitige Entkopplung der Resonanz- 
kreise. 


ß) Der Phasendiskriminator 

Einfacher als der Differenzdiskriminator ist der Phasendiskriminator abzu- 
gleichen. Seine Schaltung ist in Bild 258 wiedergegeben. Zur besseren Beschrei- 
bung seiner Wirkungsweise sind in den Teilbildern 5, c und d einige der an der 
Umwandlung und Gleichrichtung beteiligten Schaltelemente gesondert heraus- 
gezogen. 

Der eigentliche Umformer besteht aus zwei sehr lose miteinander gekoppelten 
Schwingkreisen und der Drossel Dr. Parallel zum Primärschwingkreis liegt hoch- 
ohmig die Reihenschaltung aus Trennkondensator C,, Kopplungsspule Dr und 
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Bild 258. Schaltung und Wirkungsweise eines Phasendiskriminators 


C, R,-Gleichrichterblock der Diode D, (Bild b). Die an der Drossel Dr auftretende 
Spannung Up, ist bei genügend großer Bemessung von C', und wegen des ge- 
ringen Widerstandes, den C, für die HF bildet, betrags- und phasenmäßig prak- 
tisch gleich der Spannung U, am Primärkreis. Die Spannung Up, = U, liegt 
gleichzeitig, wie es Bild c veranschaulicht, zwischen der Mitte der sekundären 
Schwingkreisspule L, und dem Verbindungspunkt c der beiden Gleichrichter- 
blöcke O,/R, und C,/R,. Daher setzt sich die hochfrequente Spannung U., be- 
ziehungsweise U.,, die die beiden Gleichrichterschaltungen versorgt, aus zwei 
Teilen zusammen. Nach den in Bild c eingetragenen Vorzeichen und Pfeilen ist 
U.. gleich der Summe U, aus Drosselspannung Up, und halber Sekundärkreis- 
spannung U,/2. An der Diode D, liegt die Differenz U, dieser beiden Teilspan- 
nungen. Bild d, das nur die an der Gleichrichtung beteiligten Schaltelemente ent- 
hält, läßt erkennen, daß die beiden ungleichen HF-Spannungen U, und U, die 
Spannungen sind, die in den Dioden gleichgerichtet werden und dabei an R,C, 
beziehungsweise R,C, ungleich große Richtspannungen entstehen lassen. Wegen 
der Gleichsinnigkeit der Dioden sind die Punkte d und e jeweils positiv gegenüber 
dem Punkt c. Infolgedessen wird zwischen d und e nur die Differenz der beiden 
Richtspannungen abgenommen. Bei idealer hochohmiger Gleichrichtung ist 
Ur =V2 UV, udDd,.= 2 U,. Folglich ist U. = y2 m, — U,) oder 


A U -5|) 


Uge= 2 (| + 
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Es muß nun gezeigt worden, daß diese Differenz proportional der Abweichung 
42 der jeweiligen Momentanfrequenz von der mittleren, unmodulierten Träger- 
frequenz ist. Denn nur dann ist U,, ein Maß für die NF-Amplitude a der Nach- 
richt. Um diesen Nachweis zu bringen, ist in Bild 259 die Frequenzabhängigkeit 
von U, und U, näher untersucht. Die beiden Schwingkreise des Bandfilters sind 
sehr lose miteinander gekoppelt und jeder für sich auf die unmodulierte Träger- 
frequenz Q abgestimmt. Es läßt sich zeigen, daß in so einem Bandfilter, wenn es 
mit seiner Abstimmfrequenz, also 2, gespeist wird, die Sekundärspannung U, 
gegenüber der primären und damit auch gegenüber Up, um genau 90° phasen- 
verschoben ist. Dadurch werden, wenn man nach Bild 259 grafisch die Vektor- 
summe U, = Upr + = und U, = pr +(- = bildet, die Beträge von ul 
und Ül,|, 
Richtspannung Ug. Null (strich-punktierte Zeiger). Weicht die Momentanfre- 
quenz (2(t) des modulierten Trägers um einen bestimmten Wert AQ nach oben 
oder unten von (2 ab, so wird die Phasendifferenz zwischen U, und Up, größer 
oder kleiner als 90°. Gleichzeitig hiermit ändern sich auch die Amplituden von U, 
und Up, etwas. Sieht man hiervon ab, um das Prinzipielle hervortreten zu lassen, 
und weil es sich beim Bandäßlter innerhalb des Durchlaßbereiches nur um sehr 
kleine Amplitudenänderungen handelt, so ergibt sich hinsichtlich der Summa- 
tionsspannungen U, low und U, ein deutlicher Betragsunterschied (aus- 


genau gleich groß und somit nach der Gleichrichtung die resultierende 


lau 
gezogene Zeiger). Die Phasen yirkeinkderit von U, bewirkt, daß u;| je nach 
dem Vorzeichen von 4% größer oder kleiner als | U,| ist. Sofern U, klein im Ver- 
hältnis zu Up; ist, das kann wegen der äußerst losen Kopplung angenommen 
werden, und solange die Frequenzabweichung 42 klein gegenüber der Bandbreite 
des Bandfilters ist, können die Änderungen von | U, | und | U, | und ihre Differenz 
als sehr genau proportional den Frequenzänderungen angesehen werden. 

In Bild 260 ist der Verlauf der Beträge von U, und U, für einen größeren Fre- 
quenzbereich dargestellt und daraus die Umformerkennlinie U, = |U,| — |U.| 


az Ur] 


nit) 


Umformer-Kennlinie 


_. UgealötyI-1%tzl 
Bild 259. Graflsche Ermittlung der beiden Bild 260. Die Umformerkennlinie 
Diodenspannungen U, und Il, des Phasendiskriminators 
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= /(Q) abgeleitet. Man erkennt, wie an den Ausgangsklemmen d-e des Diskri- 
minators eine den jeweiligen Frequenzabweichungen verhältnisgleiche Richt- 
spannung entsteht. Sie ist, da der Verlauf von A2 der zu übertragenden Nieder- 
frequenzspannung entspricht, identisch mit der Nachrichtenspannung. Damit 
die Schaltung linear arbeitet, muß die Bandbreite des Bandfilters größer als der 
doppelte Frequenzhub sein. Man wählt sie etwa viermal größer als den maxi- 
malen Frequenzhub. 

Bild 258a zeigt hinter den Klemmen e-Z des eigentlichen Diskriminators noch 
eine Kombination R,C,C,. Von ihr dient der Spannungsteiler R,C, zur De- 
akzentuierung der beim Sendevorgang zu stark bevorzugten hohen Niederfre- 
quenzen. Je höher die NF ist, desto weniger Spannung kann über das hochohmig 
parallelgeschaltete Potentiometer P der NF-Verstärkerstufe zugeführt werden. 
Der Kondensator C, dient zur galvanischen Trennung der Umwandlerstufe vom 
Gitterkreis der NF-Stufe. 


y) Der Verhältnisdiskriminator 


Neben dem Phasendiskriminator, der an sich sehr zuverlässig arbeitet, der je- 
doch eine vorhergehende Begrenzerstufe erfordert, gibt es noch den Verhältnis- 
diskriminator. Er wird auch Verhältnisdetektor oder Ratiodetektor genannt. Er 
arbeitet bei richtiger Bemessung selbst als Begrenzer.Rein äußerlich unterscheidet 
er sich vom Phasendiskriminator durch die gegensinnige Polung seiner beiden 
Dioden. Er stellt die heute gebräuchlichste Diskriminatorschaltung dar. 


Bild 261. Grundsätzliche Schaltung des Verhältnisdiskriminators 


Bild 261 zeigt seine Grundschaltung. Die drei Aufgaben, die er zu lösen hat, 
nämlich die Unterdrückung etwaiger Amplitudenschwankungen, die Umwand- 
lung der FM in eine AM und die Gleichrichtung der amplitudenmodulierten 
Schwingung, löst er an drei verschiedenen Stellen. Die Einebnung der Ampli- 
tudenschwankungen wird mit Hilfe des 6-#F-Kondensators C, und der beiden 
15-kQ-Widerstände R, vorgenommen. Die Umwandlung der FM in eine AM ge- 
schieht eingangsseitig durch den sekundären Schwingkreis L, C, und die in 
seiner Mitte angeschaltete Tertiärspule L,. Die eigentliche Demodulation, das 
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heißt Wiedergewinnung der NT, findet unter Zuhilfenahme der Dioden an der 
R,C,-Kombination statt. 

Die Einebnung der Amplitudenschwankungen geschieht folgendermaßen: Zwi- 
schen den beiden Punkten a und b herrscht die sekundäre Schwingkreisspannung 
U.. Sie treibt, wie man leicht erkennt, einen Strom über die Diode D,, die R, CQ,- 
Kombination und die Diode D,. Da für U, die beiden Dioden gleichsinnig in 
Reihe geschaltet sind, findet hierbei eine Gleichrichtung statt. Es entsteht an 
der 2,C,-Kombination eine Gleichspannung U_. \egen der großen Kapazität 
des C,-Kondensators kann sich an ihm und den dazu parallelen Widerständen R, 
beziehungsweise C} und O4 weder eine HF- noch eine NT-Spannung, sondern 
eben nur die Gleichspannung U- ausbilden (Bild 262a). Die Widerstandalosig- 
keit der R,C,-Kombination für die Hochfrequenz - (die ZF wird im folgenden 
einfach als Hochfrequenz bezeichnet) - bedeutet, daß der Schwingkreis praktisch 
nur durch die Innenwiderstüände der beiden Dioden belastet wird (Bild 2620). 


orEZ] 
von |Ütz|obhängige 
Dämpfungswiderstände 


Bild 262. Die für die Begrenzerwirkung maßgeblichen Schaltelemente des Diskriminators 
(a Entstehung der Gleichspannung, 5 die Dioden in ihrer Wirkung als amplitudenabhäüngigo 
Bedümpfungawiderstände des Sekundärschwingkreises) 


Die Diodenwiderstände sind aber stark aussteuerungsabhängig, und zwar in dem 
Sinne, daß sie um so kleiner werden, je größer der Strom durch sie wird. Daraus 
folgt, daß die Dioden den Schwingkreis um so stärker belasten und bedämpfen, 
je größer die Amplituden der an ihm herrschenden HF-Spannung sind. Treten 
demnach in der zu demodulierenden Hochfrequenz irgendwelche Amplituden- 
schwankungen auf, so werden diese bei richtiger Bemessung der Zeitkonstanten 
und übrigen Schaltelemente durch die amplitudenabhängige Bedämpfungswir- 
kung der beiden Dioden weitgehend eingeebnet. 

Die Umwandlung der FM in eine AM, oder besser die zusätzliche Amplituden- 
modulierung der FM, geschieht in ähnlicher Weise wie beim Phasendiskrimi- 
nator dadurch, daß man die Tertiärspule L, mit der Mitte der Sekundärspule Z, 
verbindet. Da die Wicklung L, sehr eng an die Primärwicklung Z, angekopgelt 
und, wie den weiteren Ausführungen entnommen werden kann, praktisch rein 
reell belastet ist, hat die Spannung U, in ihr die gleiche Phase wie die Primär- 
spannung U,. Die Sekundärwicklung dagegen, die mit CO, zu einem Schwingkreis 
zusammengeschaltet ist, führt bei Erregung in der Resonanz eine in der Phase um 
90° gegen U, versetzte Spannung U,. Beide Spannungen, genauer Il, und + er 


17 


setzen sich nach Bild 265 zu den beiden Spannungen N... und ll., zusammen. Sie 


Ze En 
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zur Zeıt 17) 


Bild 283. Zeigerdiagramme zur Ermittlung der Diodenspannungen in drei verschledenen 
Zeitmomenten der frequenzmodulierten Schwingung 


sind die für die eigentliche Demodulation maßgebenden Teilspannungen. Die 
eine (U..) wirkt im oberen Diodenweg, die andere (U.;) im unteren Diodenweg. 
In Bild 263 ist dargestellt,wie sich beide ändern, wenn sich die Zeiger der Schwing- 
kreisspannungen + U,/2 beim periodischen Schwanken der Frequenz in ihrer 
Phase drehen und in ihrer Länge etwa nach einer Kreisfunktion verändern. Die 
drei herausgegriffenen Zeitmomente t,, t, und t, entsprechen den in Bild 264 
unten angegebenen Augenblicken. 
Man erkennt, daß U, und U, an- 
nähernd amplitudenkonstant, also %N, IN] I] =» 
nur frequenzmoduliert sind, die ‚ll 1 

Spannungen l.„ und Ul., dagegen I | i 


gleichzeitig noch amplitudenmo- 
duliert sind, und zwar entgegen- 

gesetzt. Nimmt |U..| zu, so 2 | 

nimmt |U.;| ab und umgekehrt. U re 
Ist der Träger unmoduliert, so || | ‘ 
sind beide gleich groß. Vergleiche | 

dazu auch Bild 264, das den Ver- 

lauf der Spannungen Bu dar ein- u. II m+am 
zelnen Stellen der Diskriminator- 32h IN 

schaltung zeigt. Bei geeigneter 
Bemessung der Teilspannungen 
U, und U, sowie günstiger Be- 
dämpfung des Schwingkreises 2 | 
ist die in der Einhüllenden von IUo| Mm 
U.. und U. steckende Ampli- ! 
tudenmodulation ein genaues Uge= 

Abbild der Frequenzmodulation. cal-eo| 
Versuche haben ergeben, daß die- 

ses Ziel erreicht wird, wenn man BE] 
die Diodenschaltung so dimen- 0 
sioniert, daß Kreis 2 unter Dioden- Bild 264. Zur Umwandlung und Demodulatian 
belastung nur noch ein Viertel der der frequenzmodulierten Schwingung 


u 


In ln) 
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Güte des unbelasteten Schwingkreises hat. Der Sekundärkreis wird dabei zwei- 
fach unterkritisch (% = 0,5d) an den Primärkreis gekoppelt. Die Kopplung 
zwischen L, und Z, soll eng und so sein, daß die Spannung U, an Z, im un- 
belasteten Zustand etwa 75% der Spannung U, an L, ist. 

Die NF-Spannung wird an der R,C,-Kombination abgenommen. In welcher 
Weise sie dort entsteht, erkennt man am besten, wenn man die Diskriminator- 


Bild 265. Der Verhältnisdiskriminator in anderer Darstellungsweise 


schaltung ein wenig umzeichnet (Bild 265). Nach der neuen Darstellung ist 
LU + = die Spannung, die den HF-Strom durch die obere Diodenschal- 
tung treibt, und U,, = U, — = die Spannung, auf Grund derer in der unteren 


Diodenschaltung ein HF-Strom fließt. Beide HI'-Ströme sind, da sie in den 
Dioden gleichgerichtet werden, pulsierend. Sie müssen spannungsmäßig noch 
eingeglättet werden. Das geschieht in einer zunächst etwas kompliziert aussehen- 
den RC-Schaltung. Sie besteht im Grunde genommen aus zwei Teilen, einer 
R,C,C; C4-Kombination und einer R,C,-Kombination. In der ersteren findet auf 
Grund des großen O,-Kondensators eine vollständige Einglättung zu einer reinen 
Gleichspannung U. statt. In der R,C,-Kombination wird bei richtiger Wahl der 
Zeitkonstanten z, = R,C, die Einebnung nur soweit getrieben, daß die HI-Im- 
pulse verschwinden, aber die in der Einhüllenden steckende NE zwischen den 
Punkten e und din Erscheinung treten kann. Wie die eingetragenen Strompfeile 
erkennen lassen, unterstützen sich die Diodenströme in den beiden R,-Wider- 
ständen, so daß an C, eine Summenspannung auftritt. Durch die R,C,-Kombi- 
nation fließen die Ströme dagegen in entgegengesetzter Richtung. Daher kommt 
an R, nur der Differenzstrom zur Wirkung. Es entsteht eine Differenzspannung 
U,., die proportional |U.s| — |Uey| ist. Ist die Hochfrequenz nioht moduliert, 
sind |U,„| und [U.»]| gleich groß und dementsprechend ihre Differenz gleich Null. 
Ist die Hochfrequenz moduliert, so schwanken U,, und U.,in ihrer Amplitude, 
und zwar entgegengesetzt. Infolgedessen tritt dann an d-c eine Wechselspannung 
auf, die bei richtiger Bemessung der Gesamtschaltung sehr genau der Modulation 
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proportional ist. Zur Verbesserung der Linearität wird häufig, wie im Haupt- 
schaltbild (Bild 261), zwischen Z, und C, ein kleiner Widerstand von Z, 
= 50 --- 300 (2 angeordnet. 

Die demodulierte Spannung U, wird, ehe sie zum NF-Verstärker weitergeleitet 
wird, über das R,C,-Glied geführt. Es dient zur Deakzentuierung und hat eine 
Zeitkonstante in der Größenordnung von 40 us (R, = 100 kl}, C, = 400 pF). 
Dadurch werden alle Schwingungen, deren Periode kleiner als 40 us oder deren 
Frequenz größer als 4000 Hz ist, in zunehmendem Maße gedämpft. 


4. Vor- und Nachteile der Frequenzmodulation 


Die Hauptvorteile der FM liegen in der guten Energieausnutzung des Senders 
und dem niedrigen Störgeräusch. Die niederfreguente Unterdrückung hoch- 
frequent aufgenommener Störungen ist um so besser, je größer der Frequenzhub 
gegenüber der höchsten Zeichenfrequenz ist. Der gute Senderwirkungsgrad rührt 
daher, daß die Amplitude der frequenzmodulierten Schwingung konstant ist 
und der Sender daher dauernd mit Oberstrichleistung, das heißt mit voller Lei- 
stung, betrieben werden kann. Die gesamte ausgestrahlte Leistung kommt voll 
dem Zeichen zugute. Bei Amplitudenmodulstion steckt die Hauptleistung im 
Träger. 

Ein weiterer Vorteil der FM besteht darin, daß sie eine niedrigere Modulations- 
leistung als die AM erfordert. Die Amplitudenmodulierung einer Sendefrequenz 
kann aus Verzerrungsgründen erst in einer der letzten Sendestufen vorgenommen 
werden. Hier ist aber die aufzuwendende Modulationsleistung sehr groß. Sie 
kommt bei der Anodenspannungsmodulation und einem Modulationsgrad von 
m = 100% auf etwa den gleichen Betrag wie die Trägerleistung. Anders liegen 
die Verhältnisse bei FM. Die Modulierung des Trägers kann ohne weiteres schon 
in den Vorstufen vorgenommen werden. Da die Nachricht bei FM nicht in den 
Amplituden, sondern in den Nulldurchgängen steckt, können Kennlinienkrüm- 
mungen keine Verzerrungen verursachen. Bei der Vervielfachung wird im gleichen 
Maß wie die Trägerfrequenz auch der Hub vergrößert. Das ist insofern günstig, 
als dadurch die Modulierung mit kleinerem Frequenzhub und größerer Linearität 
vorgenommen werden kann. Is muß lediglich darauf geachtet werden, daß die 
nachfolgenden Abstimmkreise so breit sind, daß sie keine wesentlichen zusätz- 
lichen Phasenschwankungen der modulierten Schwingung hervorrufen. Denn so 
unempfindlich die FM gegen Nichtlinearitäten ist, so empfindlich reagiert sie auf 
Phasenverzerrungen. 

Die Frequenzmodulation zeigt auch hinsichtlich des Dynamikumfanges Vorteile. 
Unter der Dynamik versteht man das Verhältnis der den lautstärksten und laut- 
schwächsten Stellen der Übertragung zugeordneten Spannungen. Bei Anwendung 
der AM muß sie auf etwa den Wert 1:100 zusammengepreßt werden, obgleich sie 
bei Orchesterkonzerten Werte von 1:3000 annehmen kann. Das liegt daran, daß 
der Modulationsgrad der AM einen bestimmten Höchst- und Kleinstwert nicht 
über- beziehungsweise unterschreiten darf. Der Kleinstwert wird durch die un- 
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vermeidlichen Störgeräusche festgelegt. Es müssen die Pianissimostellen so laut- 
stark übermittelt werden, daß sie oberhalb des Störpegels liegen. Die obere Laut- 
stärkegrenze wird durch den maximal zulässigen Modulationsgrad von ungefähr 
90 .-- 100% bestimmt. Bei der frequenzmodulierten Nachrichtenübertragung 
fallen diese einschränkenden Gesichtspunkte hochfrequenzmäßig vollkommen 
fort. Eine Frequenzhubschwankung zwischen maximal 75 kHz und minimal 
etwa 25 Hz bedeutet eine Dynamik von 1:3000. Sie ist ohne weiteres möglich. 
Schwierigkeiten treten erst auf der Niederfrequenzseite auf. Es ist sehr schwer, 
mit vernünftigem Aufwand für die einer solchen Dynamik entsprechenden Span- 
nungsunterschiede und quadratisch größeren Leistungsintervalle genügend ver- 
zerrungsfrei arbeitende Verstärkerendstufen und Lautsprecher zu bauen. 

Die Empfangslautstärke einer freguenzmodulierten Schwingung ist theoretisch, 
unabhängig von der Entfernung zum Sender, überall gleich groß, da die Nach- 
richt und ihre Lautstärke nicht in den Amplituden, sondern in den Verschie- 
bungen der Nulldurchgänge steckt. Die Reichweitengrenze wird erst erreicht, 
wenn mit abnehmender Feldstärke das Eigenrauschen des Empfängers das Emp- 
fangszeichen totdrückt, 

Im Gegensatz zur AM ist die FM kreuzmodulationsfrei. Unter Kreuzmodulation 
versteht man die Erscheinung, daß sich zwei amplitudenmodulierte Schwin- 
gungen an den geringen Nichtlinearitäten der Empfängereingangsstufen gegen- 
seitig modulieren. Da die FM unempfindlich gegen Kennlinienkrümmungen ist, 
gibt es praktisch keine Kreuzmodulation. 

Den vielen und bedeutenden Vorteilen der FM stehen als Nachteile praktisch 
nur der erhebliche Frequenzbandbedarf und der etwas größere Aufwand auf der 
Empfangsseite gegenüber. 


Vo. Pulsmodulation 


1. Die verschiedenen Arten der Pulsmodulation 


Während bei der Amplituden- und Frequenzmodulation eine kontinuierliche 
Schwingung als Träger der Nachricht dient, wird bei der Pulsmodulation eine 
Folge periodischer, äußerst kurzzeitiger Impulse als Träger eingesetzt. Die Im- 
pulse können unterschiedlich moduliert werden. 

Die Grundlage für die Einsatzfühigkeit des Impulsverfahrens bildet die Tatsache, 
daß es nicht nötig ist, den zeitlichen Ablauf einer Nachricht kontinuierlich zu 
übermitteln. Es braucht nicht lückenlos jeder Zeitmoment des Zeichens über- 
tragen zu werden. Es genügt, wenn man der Nachricht mit genügender Häufigkeit 
kurzzeitige „Amplitudenproben“ entnimmt und diese überträgt. Die Anzahl der 
sekundlichen Stichproben muß groß gegenüber der höchsten in der Nachricht 
steckenden Frequenz sein. Überlegungen und Versuche zeigen, daß eine Sinus- 
schwingung - diese als Nachricht aufgefaßt - während einer Periode kurzzeitig 
gerade etwas mehr als dreimal abgetastet werden muß, wenn sie richtig wieder- 
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gegeben werden soll. Das hängt damit zusammen, daß eine Schwingung von der 
Form vu = Usin (w? + 9) mit ihren drei Kennwerten U, w und 9 bei Kenntnie 
von drei Kurvenpunkten eindeutig festliegt. Das dreipunktige Abtasten der 
höchsten zu übertragenden Frequenz bedeutet, daß der zeitliche Abstand 7; der 
Impulse etwas kleiner als die halbe Periode dieser Frequenz oder umgekehrt die 
Tastfrequenz f; = 1/7;, die sogenannte Pulsfrequenz, gerade etwas mehr als 
doppelt so groß wie die höchste Frequenz sein muß. Auf die Übertragung von 
Sprache angewendet, ergibt sich daraus, daß bei einer höchsten zu übertragenden 
Frequenz von 3400 Hz die Pulsfrequenz etwa 8000 Hz betragen muß. 


Synchronisier- 


Pulsamplitudenmodulation 
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Pulstängenmodwaltıon 
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Pulsphasenmodulation 
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Bild 266. Die verschiedenen Arten der Pulsmodulation 


Die der Nachricht entnommenen Amplitudenproben können, wie Bild 266 ver- 
anschaulicht, so wie sie entnommen werden, das heißt als Impulse schwankender 
Amplitude, übertragen werden. In diesem Fall spricht man von einer Pulsampli- 
tudenmodulation (PAM). Sie können aber auch irgendeinem der anderen Kenn- 
zeichen eines Impulses aufmoduliert werden. Bei der Pulszeitmodulation, auch 
Pulslängenmodulation genannt, steckt der Amplitudenwert in der zeitlichen 
Länge z des Impulses. Bei der Pulsabstandsmodulation, auch Pulsphasen-(PPM) 
oder Pulszeitpunktmodulation genannt, steckt der Wert der Amplitudenprobe in 
dem Einsatzmoment t,, das heißt dem Abstand oder der Phase des Impulses 
gegenüber einer periodischen, den Einsatz des nichtmodulierten Impulses kenn- 
zeichnenden Zeitmarke. 
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Schließlich besteht noch die Möglichkeit, die Stichproben der Nachricht in be- 
stimmte, den einzelnen Amplitudenwerten zugeordnete Kombinationen von Im- 
pulsen umzusetzen und diese zu übertragen. Das Verfahren entspricht gewisser- 
maßen der telegrafischen Übermittlung von Schriftzeichen durch bestimmte 
Kombinationen von Stromschritten und Stromlücken. In diesem Fallspricht man, 
da die Zuordnung der Impulsgruppen zu den Amplitudenwerten nach einem 
Code erfolgt, von der Pulscodemodulation (PCM). Der ganze Amplitudenbereich 
wird in Intervalle aufgeteilt, beim Vierer-Code beispielsweise in 2* = 16 Inter- 
valle (Bild 267). Den einzelnen Amplitudenstufen sind beim Vierer-Code vier- 
teilige Stromschrittkombinationen nach dem Verfahren Strom-kein Strom zu- 
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Bild 267. Schema der Pul-- 9 
codemodulation bei einem 8 

Vierer-Code mit 7 2 
2°‘ = 16 Amplitudenatufen 


geordnet. Alle Amplitudenwerte einer Nachricht, die in ein bestimmtes Inter- 
vall fallen, werden gleichgewertet und erhalten die gleiche Impulsgruppe als 
Kennzeichen. Um auch bei kleinen Amplitudenwerten (geringe Lautstärke) eine 
genügend große Anzahl charakteristischer Impulsgruppen zu erhalten, sind die 
einzelnen Amplitudenstufen nicht gleich groß, sondern in der Mitte wesentlich 
kleiner. Die „Quantelung“ der Nachricht durch die springenden Amplituden- 
stufen bedingt ein geringes der Sprache unterlagertes Störgeräusch. Es ist um so 
schwächer, je feiner die Unterteilung vorgenommen wird. Die heutigen Anlagen 
arbeiten mit Fünfer-Impulsgruppen und dementsprechend 25 = 32 Ampli- 
tudenintervallen. 


2. Pulsmodulation und Mehrkanalsysteme 


Alle Impulsverfahren haben ähnlich dem Trägerfrequenzverfahren die vorteil- 
hafte Eigenschaft, daß sie es gestatten, mehrere Gespräche gleichzeitig zu über- 
tragen. Wie Bild 268 für zwei Gespräche veranschaulicht, lassen sich in die Lücken 
des einen Gespräches noch weitere Gespräche einbauen. Beträgt beispielsweise 
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die Tastfrequenz f; 8000 Hz und die Impulslänge z ungefähr 0,5 us, so wird der 
einzelnen Nachricht alle !/,00n 8 oder alle 125 us während der Dauer von 0,5 us 
eine Amplitudenprobe entnommen. In die Lücken zwischen zwei Impulsen können 
ohne weiteres noch 23 weitere Impulse von 23 anderen Gesprächen eingeschachtelt 
und so im ganzen 24 Gespräche zu gleicher Zeit übermittelt werden. 


Bild 268. Gleichzeitige Übertragung 
zweier Gespräche mit Hilfe der 
Pulsamplitudenmodulation 
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Die einzelnen Impulse haben dann einen Abstand von 125:24 => 5,2 us. Nach 
Abzug einer Impulsbreite von 0,5 us bleibt zwischen ihnen ein Zeitkanal von un- 
gefähr 4,7 us. In ihm können die Impulse, sofern die Übertragung nach dem Ver- 
fahren der Pulsphasenmodulation erfolgt, nach beiden Seiten periodisch im 
Rhythmus der Nachricht um maximal etwa 2,3 us wandern. Diese + 2,3 us 
stellen den Zeithub der PPM dar und entsprechen einer 100%igen Modulation 
der Impulse. Das sind gewiß alles sehr kleine Zeiten, aber dennoch Zeiten, die 
man heute sicher beherrscht und in Richtfunkanlagen erprobt. Bild 269 zeigt 
als Beispiel den Zeitplan für ein 6-Kanalsystem mit Pulsphasenmodulation. Es 
werden 5 Nutzgespräche übertragen. Der erste Kanal dient als Steuerkanal. Er 
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enthält das aus einom längeren Impuls bestehende Synchronisierzeichen. Wäh- 
rend in Kanal 4 gerade ein Sinuston mit größter Amplitude übertragen wird, ist 


Kanal 2 mit einer verhältnismäßig schwachen und langsamen Schwingung 
belegt. 


3. Frequenzhandbedarf der Pulsmodulation 


Um die Frage nach den weiteren Eigenschaften und Vorzügen der Pulsmodu- 
lation beantworten zu können, muß zunächst das Trequenzspektrum der Impuls- 
verfahren untersucht werden. Bild 270 zeigt links die Zeitbilder und rechts die 
Frequenzspektren. Der unmodulierte 8000-Hz-Impuls in Bild a hat ein Spektrum, 
das theoretisch aus unendlich vielen Frequenzen, die alle Vielfache der 8000-Hz- 
Frequenz sind, besteht. Die Amplituden der Teilfrequenzen nehmen nur sehr 
langsam ab. Es zeigt sich, daß das Spektrum sich praktisch bis zu einer Frequenz 
/, erstreckt, die gleich dem reziproken Wert der Impulsdavuer z ist. Ist die Im- 
pulsdauer beispielsweise 0,5 us, so reicht das Spektrum bis nahezu an die Fre- 
quenz /y = l/r =2.10°Hz = 2 MHz heran. 
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Bild 270. Die erforderlichen Fraquenzbünder der wichtigsten Modulationsverfahren 
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Wird jetzt die Amplitude des Impulses von einer Nachricht moduliert, so be- 
kommt jede Spektrallinie wie bei einer gewöhnlichen AM noch ein unteres und 
oberes Seitenband von der Breite des Nachrichtenfrequenzbandes (Bild b). Ent- 
hält die Nachricht zum Beispiel Frequenzen bis 3400 Hz, dann bekommt jede 
Spektrallinie noch ein unteres und oberes Seitenband von je 3400 Hz. Außerdem 
tritt, wie es das Frequenzspektrum deutlich zeigt, das Niederfrequenzband selbst 
auf, und zwar ohne irgendwelche verzerrenden Oberwellen. Das ist wesentlich, 
denn erst das Vorhandensein dieser NF-Frequenzen im Gesamtspektrum macht 
es verständlich, daß man die gestückelte Sprache ohne weiteres für sich allein 
vollkommen klar versteht. Die fehlenden Sprachteile in den Lücken brauchen 
nicht ergänzt zu werden. Das einzige, was man im Empfänger vor der Weiter- 
leitung an den Gesprächspartner zu tun hat, ist, alle Frequenzen oberhalb 
3400 Hz, also vor allem die 8000-Hz-Tastfrequenz mit ihrem unteren Seitenband, 
das bis (8000-3400) = 4600 Hz reicht, wegzusieben. In Bild 5b ist das entspre- 
chende Filter eingezeichnet. 

Die amplitudenmodulierten Gleichstromimpulse mit ihrem Frequenzband von 
300 Hz bis ungefähr 2 MHz kann man in dieser Form nicht drahtlos übertragen. 
Sie müssen erst einem hochfrequenten Träger aufmoduliert werden. Dabei ent- 
stehen das in Bild c dargestellte Zeitbild und Frequenzspektrum. Das Frequenz- 
spektrum bestoht aus einem Träger und zwei etwa 2 MHz breiten Seitenbändern. 
Hochfrequenzmäßig wird damit ein Frequenzband von etwa 4 MHz erforderlich. 
Die große Bandbreitenforderung verweist die Impulsverfahren in das cm- und 
dm-Wellengebiet, denn nur dort stehen den einzelnen Sendern Frequenzbänder 
solchen Ausmaßes zur Verfügung, und nur dort ist gleichzeitig das Band von 
4 MHz noch als relativ klein gegen die Trägerfrequenz anzusehen und damit 
empfangsseitig durch Resonanzkreise genügender Selektivität aussiebbar. In 
dem Beispiel von Bild c ist als Träger eine Frequenz von 3000 MHz oder 10cm 
Wellenlänge gewählt. 

Für den praktischen Einsatz kommt nicht die Pulsamplitudenmodulation, son- 
dern nur die Pulsphasenmodulation (PPM) in Frage. Im Zeitbild äußert sich dies 
Verfahren darin, daß die Impulse, die den großen positiven Momentanwerten der 
niederfrequenten Nachricht zugeordnet sind, gegen die Mittellage, die dem un- 
modulierten Zustand entspricht, am weitesten nach rechts und die Impulse, die 
den negativen Höchstwerten entsprechen, am weitesten nach links verschoben 
sind (Bild d). Ähnlich wie die Nachricht bei der Frequenz- und Phasenmodu- 
lation in den Verschiebungen der Nulldurchgangsstellen liegt, so liegt sie bei der 
PPM in den Verrückungen des Einsatzmomentes der Impulse. Im Spektrum 
wirkt sich das dahingehend aus, daß sich die Seitenbänder des Spektrums der 
Tastfrequenz wie bei der FM aufspalten. Sie werden immer breiter und greifen 
ineinander und übereinander. Aus dieser Verzahnung der einzelnen Seitenbänder 
folgt, daß aus einer pulsphasenmodulierten Schwingung das NF-Band nicht mehr 
auf direktem Wege, etwa mit Hilfe einfacher Siebschaltungen, wiedergewonnen 
werden kann. Zur Demodulation müssen die abstandsmodulierten Signale wie 
bei der FM erst in amplitudenmodulierte Impulse umgeformt werden. 
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Außer dem Spektrum der PPM zeigt Bild 270 noch den Frequenzbedarf der 
Frequenzmodulation (Bild e) und den der klassischen Armplitudenmodulation 
(Bild f). Im Vergleich zu den 4 MHz der Impulsverfahren sind die 200 kHz, die 
die FM bei einem Frequenzhub von + 75 kHz und einem NF-Band von 15 kHz 
beansprucht, recht klein. Infolgedessen braucht der Träger der FM nicht ganz so 
hoch wie der der PPM zu liegen. Die Frequenzmodulation ist das am besten ge- 
eignete Verfahren für das UKW-Gebiet. Hier weist sie gegenüber der normalen 
AM wesentliche Vorzüge auf. Im Mittelwellen- und Kurzwellengebiet muß nach 
wie vor auf die klassische Amplitudenmodulation oder das Einseitenbandver- 
fahren zurückgegriffen werden, weil in diesen Wellengebieten wegen der großen 
Senderdichte und der weltweiten räumlichen Ausdehnung der Wellen nur schmale 
Frequenzbänder untergebracht werden können. 


4. Einsatz der Pulsmodulation auf Richtfunkstrecken 


Die Impulsverfahren sind nur im em- und dm-Wellengebiet anwendbar. Es erhebt 
sich die Frage, ob sie dort gegenüber der FM und AM besondere Vorteile bieten. 
Bei der Beantwortung der Frage muß man beachten, daß Funkverbindungen 
im em- und dm-Wellengebiet Richtstrahlverbindungen sind. Die Energie auf 
solchen Verbindungen wird nicht wie beim Rundfunk nach allen Seiten, sondern 
möglichst scharf gebündelt nur in einer bestimmten Richtung abgestrahlt. Richt- 
funkverbindungen sind gewissermaßen drahtlose Kabelverbindungen zwischen 
zwei festen Orten, und zwar Kabolleitungen mit einem sehr breiten Übertragungs- 
bereich. Es wäre Verschwendung und völlig unwirtschaftlich, wollte man auf so 
einer Verbindung jeweils immer nur ein einziges Gespräch übertragen. Richt- 
strahlverbindungen im cm- und dm-Gebiet müssen Mehrkanalverbindungen sein. 
Es fragt sich nur, nach welchem Verfahren sie mit einer Vielzahl von Gesprächen 
belegt werden. Die klassische Amplitudenmodulation, etwa in der Form, daß 
man mit Hilfe der Trägerfrequenztechnik mehrere Gespräche zu einem breiten 
Band bündelt und dann dieses der Amplitude eines höchstfrequenten Trägers 
aufmoduliert, kommt aus zwei Gründen nicht in Trage. Erstens stellt jede Mehr- 
kanalanlage nach dem Trägerfrequenz-Prinzip sehr hole Anforderungen an die 
Linearität der Verstärker, um das Übersprechen zwischen den einzelnen Kanälen 
auf ein vorgeschriebenes Maß kleinzuhalten. Diese Anforderungen werden von 
den zur Zeit im cm- und dm-Gebiet eingesetzten Verstärkern noch nicht voll 
erfüllt. Zweitens sind alle mit Amplitudenmodulation arbeitenden Verfahren in 
bezug auf hochfrequente atmosphärische Störungen wesentlich empfindlicher als 
die mit Frequenz- oder Pulsphasenmodulation arbeitenden. Aus dem gleichen 
Grunde kommt auch die einfache Pulsamplitudenmodulation für Richtstrahl- 
verbindungen nicht in Betracht. Einen erfolgreichen Einsatz versprechen hin- 
sichtlich geringer Störbeeinflussung die PPM und die FM. Es sind die Verfahren, 
bei denen die Nachricht in den Verschiebungen der Einsatzmomente der Im- 
pulse beziehungsweise der Nulldurchgänge der Trägerschwingung steckt. Sie 
zeigen ein um so besseres Nutz-Störspannungsverhältnis, je mehr hochfrequente 
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Bandbreite im Verhältnis zur niederfrequenten Nutzbandbreite aufgewendet 
wird. Das Verfahren mit Frequenzmodulation muß allerdings im om-Wellen- 
gebiet unter Zuhilfenahme der Trägerfrequenztechnik zu einem Mehrkanalver- 
fahren erweitert werden. Welches von den beiden Verfahren dann für die Richt- 
funkverbindungen das bessere und geeignetere ist, läßt sich zur Zeit noch nicht 
endgültig übersehen. Man sammelt zunächst noch mehr Erfahrungen über den 
Aufwand, die Betriebssicherheit und vor allem auch über die leichte Weiter- 
schaltung oder Herauslösung einzelner Gespräche aus den Gesprächsbündeln. 
Ein mit entscheidender Vorteil der Pulsphasenmodulation besteht darin, daß der 
Sender nur während einem Zehntel der gesamten Übertragungszeit Hochfre- 
quenzenergie ausstrahlt. Denn seine Tastzeit ist bei einer Tastfrequenz von 
8000 Hz oder einer Tastperiode von 125 us nur 24x 0,5 = 12 us. Daraus folgt, 
daß die mittlere Sendeleistung, die für die Erwärmung und für die Verluste im 
Sender maßgebend ist, nur !/,, der Impulsleistung beträgt. 

Im drahtlosen Weitverkehr auf kürzesten Wellen, also auf Richtfunkverbin- 
dungen über mehrere Verstärker-(Relais-)Abschnitte hinweg, wird vielleicht die 
Pulscodemodulation (PCM) wegen ihres günstigen Nutz-Störtonverhältnisses 
zum Einsatz kommen. Das Störgeräusch bleibt bei diesem Verfahren selbst auf 
sehr langen Verbindungen gering, weil die Codezeichen am Anfang jeder Relais- 
strecke stets neu und damit verzerrungsfrei aufgebaut werden. Irgendwelche 
Störgeräusche können sich bei ihm nicht über mehrere Abschnitte hinweg auf- 
summieren. Auf kurzen Strecken, sogenannten Funkbrücken, ist die Pulscode- 


modulation wegen ihres großen apparativen Aufwandes der Frequenz- und Puls- 
phasenmodulation unterlegen. 


Aufgabe 87 
Gegeben sind folgende Frequenzgruppen: 


1. Gruppe: fi = 1100 Hz und f, = 300000 Hz. A, = 4A,/2 
2. Gruppe: f, = 301100 Hz und /, = 298900 Hz. 4, = 4, 
3. Gruppe: f, = 300000 Hz, f, = 301100 Hz und f, = 298900 Hz. 4A, =44,=44, 


Die drei Freguenzgruppen werden jede für sich auf das Gitter einer im unteren Knick 
arbeitenden Röhre gegeben. 


a. Skizziere für die drei Fälle die resultierende Gitterwechselspannung und ihr Spek- 
trum. 


b. Skizziere für die drei Fälle den sich einstellenden Anodenwechselstrom und sein 
Spektrum. (Die Nichtlinearität der Kennlinie sei vom 3. Grade.) 


c. Skizziere für die drei Fälle die Anodenwechselspannung, die sich am Anodenschwing- 


kreis einstellt, wenn dieser «) auf 300000 Hz, und ß) auf 1100 Hz abgeglichen ist. Wie 
sieht ihr Spektrum aus? 


d. Wie ändert sich der mittlere Anodengleichstrom in allen drei Füllen gegenüber dem 
Fall, daß keine Wechselspannung am Gitter anliegt? 
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Aufgabe 88 


Skizziere das Zeitbild 3 = /(t), das ungefähre Frequenzspektrum sowie den zeitlichen 
Verlauf des Trägers @ = g({t) für folgende zueinandergehörige FM-Schwingungen: 


NF HF Lautstärke Frequenzhub 
1. Fall: o=100Hz 2= 100MHz a, AQR= + 10kHz 
2. Fall: 1000 Hz 100 MHz 0,6 a, 2 
3. Fall: 2000 Hz 100 MHz a, 7 
4. Fall: 2000 Hz 100 MHz 0,60, ? 


Welche Bandbreite muß der Empfänger haben, wenn die größte Lautstärke a, =5a, 
und die höchste NF 8000 Hz ist? (Antwort: 116 kHz.) 


Wiederholungsfragen 


Was ist das Gegenteil von Modulation? Welche Modulationsarten gibt es? Welcher 
Unterschied besteht zwischen der Phasen- und Frequenzmodulation? \Vorin unter- 
scheidet sich die Trägerfrequenztechnik von der Amplitudenmodulation in der HF- 
Rundfunktechnik? Wann spricht man von additiver und wann von multiplikativer 
Mischung? Welche Hauptvorteile weist die FM gegenüber der AM auf? Warum läßt 
sich die FM nicht im Mittelwellengebiet durchführen? Worin unterscheiden sich die 
Zeigerdiagramme der AM und FM? Was versteht man unter dem Modulationsgrad der 
AM und dem Modulationsindex der FM? Wie groß sind beide maximal? Wie heißen die 
bekanntesten Modulationsschaltungen in der Sendetechnik, Empfangstechnik und 
Fernsprechtechnik? Wie wird eine amplitudenmodulierte Schwingung im Rundfunk- 
empfänger wieder demoduliert? Worin unterscheiden sich die Spektren sinusförmig 
amplitudenmodulierter und frequenzmodulierter Schwingungen erstens bei schr klei- 
nem und zweitens bei großem Frequenzhub? Wie groß sind die Bandbreiten ampli- 
tuden- und frequenzmodulierter Schwingungen formelmäßig? Warum kann die Ampli- 
tudenmodulierung im Gegensatz zur FM nicht schon in den Anfangsstufen eines Sen- 
ders, warum muß sio erst in einer der letzten Sendestufen vorgenommen werden? Was 
folgt daraus für die erforderliche Modulationsleistung bei AM und FAl? Was ist ein 
Reaktanzrohr; wozu dient cs? Wie wird eine frequenzmodulierte Schwingung im 
Prinzip demoduliert? Nenne einige Demodulationsschaltungen. Was versteht man 
unter der Akzentuierung und Deakzentuierung? Was für verschiedene Arten der Puls- 
modulation gibt es theoretisch? Welche von ihnen wird praktisch angewendet? Welche 
Vorteile bietet die Pulsmodulation? Welche ungefähre Größe hat die Pulsfrequenz? 
Wie lang ist der einzelne Impuls? Wieviel Gespräche können zur Zeit gleichzeitig 
übertragen werden? Warum ist die Pulsmodulation nur im om- und dm-Gebiet an- 
wendbar? 
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K. Antennen und Wellenausbreitung 


I. Antennen 
1. Der Dipol 


a) Der Dipol als offener Schwingkreis 


Antennen haben die Aufgabzs, elektrische Energie in den Luftraum abzustralilen 
oder aus ihm aufzunehmen. In den bisherigen Abschnitten zeigte die Elektrizi- 
tät eigentlich immer das Bestreben, sich vorwiegend nur längs metallischer 
Drähte und Körper auszubreiten. Diese Eigenschaft machte es möglich, die 
Elektrizität über Leitungen dorthin zu führen, wo sie Arbeit verrichten sollte. 
Im vorliegenden Abschnitt soll nun untersucht werden, unter welchen Bedin- 
gungen die elektrische Energie ihr metallisches Führungssystem verläßt und sich 
in Form elektromagnetischer Wellen in den freien Raum hinein ausbreitet. 
Wenn ein Antennengebilde ein guter Strahler sein soll, müssen seine elektrischen 
und magnetischen Felder erstens einen möglichst großen Raum der umgebenden 
Atmosphäre durchsetzen und zweitens möglichst stark sein. Starke Felder er- 
reicht man dadurch, daß man eine Induktivität als den Träger des magnetischen 
Feldes und eine Kapazität als den Träger des elektrischen Feldes zu einem 
Schwingkreis zusammenschaltet und diesen in seiner Eigenfrequenz erregt. Dann 
fließen bei minimaler Speiseleistung maximal große Ströme in den Schwingkreis- 
elementen und herrschen maximal große Spannungen an ihnen. Ein gewöhnlicher 
Kondensator oder eine normale Spule kommen für die Aufgabe der Abstrahlung 
nicht in Frage. Beide sind mit Absicht so konstruiert, daß ihre Felder auf einen 
möglichst engen Raum zwischen den Platten beziehungsweise innerhalb des 
Spulenkörpers zusammengehalten werden. Damit sich die elektromagnetische 
Energie vom Sendedraht löst und sich in den freien Raum hinein ausbreitet, 
müssen die konzentrierten Kapazitäten und Induktivitäten so aufgelöst und ver- 
teilt werden, daß möglichst viele und weitausladende Feldlinien entstehen. Die 
bloße Ausfüllung weiter Räume mit elektrischen und magnetischen Feldlinien 
bedeutet zwar noch keine Erklärung für die Abstrahlung von Energie, bildet 
aber eine wesentliche Voraussetzung dafür. Im Abschnitt über die Resonanz- 
kreise ist an Hand von Bild 61 gezeigt, wie durch allmäbliche Verkümmerung 
der konzentrierten Induktivität und Kapazität eines geschlossenen Schwing- 
kreises und langsames Auseinanderspreizen der Verbindungsleitungen ein offener 
Schwingkreis mit starker Feldlinienspreizung und damit ein strahlungsfähiger 
Dipol entsteht. 

Ebenso wie sich die elektrischen und magnetischen Felder in einem gewöhnlichen 
Parallelschwingkreis nicht gleichzeitig, sondern um eine Viertelperiode versetzt 
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ausbilden, treten sie auch in der Umgebung des offenen Schwingkreises nicht 
gleichzeitig, sondern im zeitlichen Wechsel auf. Das elektrische Feld eines Dipols 
ist zudem vornehmlich zwischen den beiden Enden des Dipolstabes aufgebaut, 
nämlich dort, wo große Spannungen herrschen, aber kein Strom fließt. Umgekehrt 
umschließt das magnetische Feld hauptsächlich die mittleren Leiterteile des 
Dipols, in denen wohl ein starker Strom fließt, aber keine wesentliche Spannung 
auftritt. Bild 271a und 5 zeigen schematisch das elektrische und magnetische 
Feld in der unmittelbaren Umgebung eines Dipols, und zwar Bild a im Zeit- 
moment maximaler Spannung und Bild b eine Viertelperiode später im Zeit- 
moment maximalen Stromes. Die Bilder lassen deutlich erkennen, daß die elek- 
trischen und magnetischen Felder, dargestellt durch den Vektor E der elektrischen 
Feldstärke beziehungsweise den Vektor $ der magnetischen Feldstärke, senk- 
recht aufeinanderstehen. Sie sind damit nicht nur zeitlich, sondern auch räum- 


lich um 90° gegeneinander versetzt. 
| | 
b 


Bild 271. Elcktrischeg (ec) und magnetisches (6) Feld In der unmittelbaren Umgebung eincs Dipols, 
dargestellt für zwei um eine Viertelperiodo auseinanderliegendo Zeitmomente 


Das zeitliche Nacheinander der elektrischen und magnetischen Felder bedingt im 
Verständnis der Abstrahlungsvorgänge stets eine gewisse Schwierigkeit, besagt 
es doch, daß an einem beliebigen Punkt in der Umgebung der Antenne das Pro- 
dukt aus elektrischer und magnetischer Feldstärke, das ähnlich dem Produkt 
eus Spannung und Strom ein Maß für die durch die betreffende Raumstelle 
sekundlich nach außen hin abwandernde Energie ist, den Wert Null hat. Das 
würde aber bedeuten, daß das resultierende elektromagnetische Feld einer An- 
tenne keine Wirk-, sondern nur eine Blindenergie hätte und dementsprechend 
keine Wirkenergie an einen Empfänger abgeben könnte. Das wäre in der Tat so, 
wenn das Gesamtfeld nicht außer diesen beiden zeitlich um 90° verschobenen 
Komponenten noch zwei gleichphasige, und damit Wirkenergie verkörpernde G- 
und &-Komponenten besäße. Die gleichphasigen Komponenten werden nur im 
Nahfeld, das heißt in der unmittelbaren Umgebung des Strahlers, von den stär- 
keren, Blindenergie darstellenden Komponenten überdeckt. Sie können erst in 
Rirscheinung treten, wenn die Blindfelder abgeklungen sind. Das ist im Fernfeld 
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der Antenne der Fall. Hier sind die Blindkomponenten, die schneller als die 
Wirkkomponenten abnehmen, praktisch verschwunden. Nahfeld und Fernfeld 
einer Antenne sind geradezu dadurch gekennzeichnet, daß im Nahfeld die um 90° 
versetzten, dagegen im Fernfeld die gleichphasigen &- und 9-Komponenten vor- 
herrschen. Eine Erklärung für diese Feldverhältnisse wird weiter unten gegeben. 


b) Die Strom-Spannungsverteilung auf einem 2/2-Dipol 


Bild 272 zeigt die experimentell beobachtbare Strom-Spannungsverteilung längs 
eines in seiner Eigenwelle, das heißt in seiner Eigenresonanz, erregten Dipols. 
Nach Bild a hat der Strom in der Mitte des Stabes stets den jeweilig größten 
Wert. Nach den Stabenden zu nimmt er etwa sinusförmig ab. An der Spitze ist 
er auf jeden Fall Null. Dafür treten dort in zunehmendem Maße Verschiebe- 
ströme aus dem Dipol aus, die auf den durch die elektrischen Feldlinien vor- 
gezeichneten Bahnen (Bild 271a) ihren Weg zur anderen Dipolhälfte nehmen 
und dort wieder einmünden. 

Die Spannung weist ihre größten Werte zwischen den Spitzen auf (Bild b). In 
der Stabmitte ist sie sehr klein. Sie kann dort in erster Näherung zu Null ange- 
nommen werden. Diese Strom-Spannungsverteilung mit ihren deutlichen Bauch- 
und Iinotenstellen weist darauf bin, daß sich auf dem Dipol, offenbar ähnlich den 
Verhältnissen auf einer leer laufenden Lecherleitung, stehende Wellen ausbilden. 
Dipol und leerlaufendeLecherleitung sind einander verwandt. Man kann sich den 
abgestimmten Dipol gewissermaßen aus einer allmählich auseinander gespreizten 
)/4-Jlangen, leer laufenden Lecherleitung entstanden denken. Diese weist be- 
kanntlich an ihren Enden einen Spannungsbauch und an ihrem Eingang einen 
Spannungsknoten mit einem Strombauch auf. Vergleiche dazu Bild 288. Bei ge- 
nauerer Untersuchung stellt man allerdings fest, daß sich die Strom-Spannungs- 
verhältnisse auf einem Dipol und einer Lecherleitung in ihren Feinheiten doch 
unterscheiden. Längs einer Lecherleitung verteilen sich Strom und Spannung 
streng sinusförmig und sind die Strom- und Spannungsmaxima zeitlich genau um 


Umax 
5 ! ee 
1 Ldyn 
U, £ 2 Cdyn 
N Ldyn 


Bild 272. Strom- und Spannungsvertellung auf einem in seiner Eigenwelle erregten Dipol 
(a Stromvertellung in verschiedenen Zeitmomenten, b Spannungsverteilung in verschiedenen 
Zeitmomenten, c Ersatzschaltbild des Dipols) 
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eine Viertelperiode gegeneinander verschoben. Das ist ja gerade der Punkt, der 
darauf hinweist, daß über eine leer laufende Lechcerleitung keine Wirk-, sondern 
nur Blindenergie transportiert wird. Demgegenüber sind die Spannungen und 
Ströme auf einem Dipol nur angenähert sinusförmig verteilt und der Phasen- 
unterschied ist nur näherungsweise 90°. Ein Dipol führt eben außer der Blind- 
energie noch einen gewissen zur Abstrahlung gelangenden Betrag an Wirkenergie. 
Dieser ist allerdings im Vergleich zur Blindenergie so klein, daß die Strom- 
Spannungsverteilung sich in der Hauptsache nach den verteilten Induktivi- 
täten und Kapazitäten richtet und dabei die Form stehender Wellen annimmt. 
Vernachlässigt man in erster Näherung die Abweichungen von der Sinusform, so 
kann man nach Bild 272 für die Efiektivwerte von Strom und Spannung an den 
verschiedenen Stellen eines in seiner Grundwelle erregten Dipols schreiben 


De P z UV 27 
eziehungsweise U, U ax 08 Te Una 08 IE 


Der Strom ändert sich, von der Spitze aus betrachtet, nach einer sin-Funktion, 
die Spannung nach einer cos-Funktion. Sie haben in der Entfernung x von der 
Spitze den Wert I, beziehungsweise Ü,. Die Argumente in den trigonometrischen 
Funktionen folgen aus der Überlegung, daß sich bei Abstimmung über der Länge! 
des Dipols gerade eine sin- oder cos-Halbperiode vom Wert 180° oder x ausbildet. 
Dementsprechend läßt sich für den Zusammenhang zwischen Winkel « und Ab- 
stand x der Ansatz machen 


a x 7 
——=— oder a=—x 
FL u T 


2 : n 
Da ! = A/2 ist, kann man auch schreiben « = = % Inny und U max sind Ellek- 


tivwerte. Der Index „max“ bezieht sich nicht auf die zeitlichen, sondern auf die 
räumlichen Verhältnisse. Analog zur Strom-Spannungsverteilung auf der leer 
laufenden Hochfrequenzleitung sind U max und Ima, durch das Gesetz 


a u (428) 
miteinander verknüpft. Zn ist der Wellenwiderstand des Dipels. Die Formel gilt 
jedoch nur bei Abstimmung. Sie gestattet es, aus dem Speisestrom in der Nlitte 
die Spannung an den Spitzen zu berechnen. Die Berechnungsformel für Zp ist 
genauso wie die für den Wellenwiderstand der Lecherleitung aufgebaut. Es gilt 


Ei 
Zu = / Cr (429) 


Die statischen Werte von L,: und C,, haben hier wegen der andersartigen 
Anordnung der Metallstäbe etwas andere Werte. Die Theorie liefert für sie 
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folgende Berechnungsformeln: 


LA l l/cem . 
ED eg 
nH cn oz d/cm | 
Oz l/cm (430) 
Dr — 1,113 /cem 
3 8 In 0,575 — 
d/em 


Dies in Gl. (429) eingesetzt, ergibt für den Wellenwiderstand des Dipols die Be- 
ziehung 
lem 


d/cm 


Zp 
— = 1201n 0,575 (431) 


c) Das Ersatzschaltbild des Dipols 


Bild 272c zeigt das Ersatzschaltbild eines etwa A/2 langen Dipols. Es hat die 
Form eines induktiv erregten Reihenschwingkreises mit einem Wirkwiderstand 
als Längswiderstand. Bei Abstimmung, das heißt Erregung in der Eigenfrequenz, 
weist der Schwingkreis einen rein reellen Eingangswiderstand von der Größe des 
Wirkwiderstandes auf. Der Widerstand verkörpert einmal die Verluste auf der 


Bild 273. Magnetisches und elektrisches 
Feld bei gleichmüßiger Strom- und Span- 
nungsverteilung (Man erreicht sio, wenn 
die Lünge des Dipols < Wellenlänge ist, 
weil dann auf dem Dipol überall gleich- 
starke knpazitivo Ladeströme zu sein:n 
Endflüchen hin fließen) 


< 
SI 
— 
I 
=) 


Antenne, zum anderen und in der Hauptsache aber die Energie, die als Nutz- 
energie in die Weite des Raumes abgestrahlt wird. Wie später noch näher be- 
gründet wird, heißt dieser Teil des Gesamtwiderstandes der Strahlungswider- 
stand R,. Im Ersatzschaltbild sind Induktivität und Kapazität mit Layn be- 
ziehungsweise Cayn bezeichnet. Die statischen Werte von L und C nach GI. (430) 
können hier nicht verwendet werden. Sie setzen einen in Bild 273 angedeuteten, 
längs des ganzen Leiters konstanten Strom-Spannungsbelag voraus. Die dyna- 
mischen oder effektiven Blindwiderstände berücksichtigen, daß die Strom-Span- 
nungsverteilung nicht gleichmäßig, sondern sinusförmig ist. Man kann den Sach- 
verhalt auch so formulieren, daß man sagt, eine Antenne hat zwar eine gleich- 
mäßi« verteilte Induktivität Z,:, diese kann aber nur dort, wo Strom fließt, also 
in der Mitte des Dipols, wirksam werden. Ähnlich hat ein Dipol an sich wohl eine 
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gleichmäßig verteilte Kapazität. Diese kann sich aber nur an den Stabspitzen, 
nämlich dort, wo große Potentialunterschiede auftreten, auswirken. Bei einem in 
seiner Grundwelle abgestimmt erregten Dipol hängen Layn und Cayn nach folgen- 
der Formel mit L,;: und CO, zusammen: 


L 


2 2 
= z La und On = En Ca (432) 


dyn 
(Ist der Dipol nicht abgestimmt erregt oder schwingt er in einer seiner Ober- 
wellen, so gilt Gl. (432) nicht mehr, da sie eine sinusförmige Strom-Spannungs- 
verteilung voraussetzt, die dann nicht mehr gegeben ist.) 

Aus der Wirkungsweise des Dipols als offener Schwingkreis folgt zwanglos, daß 
er seine nähere und weitere Umgebung nur dann in den größtmöglichen elektro- 
magnetischen Erregungszustand versetzt und die größte Fernwirkung ausübt, 
wenn er in seiner Eigenfrequenz erregt wird. Der umständlichen Ermittlung der 
Eigenfrequenz aus den dynamischen Werten von Induktivität und Kapazität 
nach der Formel 1 

2x Y Layn Cayn 


geht man aus dem Wege, wenn man beachtet, daß die Länge ! eines in seiner 
Eigenresonanz erregten Dipols nach Bild 272 gerade halb so groß wie die zur Ab- 
strahlung gelangende Wellenlänge 2 ist, und zwischen Wellenlänge und Frequenz 
einer Schwingung nach den Ausführungen im Abschnitt „Leitungstheorie‘“ die 


Beziehung N 1 & 
jan ee (4348) 


besteht. Handelt es sich um eine elektromagnetische Welle, die sich in Luft ent- 
weder völlig frei oder an einem Leiter geführt ausbreitet, kann a, =lunde, =1 
gesetzt werden. Damit wird 


F v v - 
un = 7 oder f= ae (434b) 


Für den in seiner Grundwelle, das heißt in seiner längsten Eigenwelle, abge- 
stimmt schwingenden, ! = A/2 langen Dipol folgt daraus eine Eigenfrequenz von 


U 
m (434) 


Ist der Dipol nicht genau 4/2 lang, sondern wie in Bild 274 etwas kleiner oder 
größer, so ändert sich an der Strom-Spannungsverteilung insofern nichts, als 
nach wie vor an den Enden des Dipolstabes ein Spannungsbauch und ein Strom- 
knoten herrschen. In A/4 Abstand von den Stabenden oder, wo diese Länge nicht 
vorhanden ist, in der Mitte stellt sieh wie bisher ein Spannungsminimum und ein 
Strommaximum ein. Da in diesem Fall jedoch am Speisepunkt das Verhältnis 
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von Spannung zu Strom, das heißt der Scheinwiderstand, geändert wird, und 
zwar so, daß der Dipol jetzt außer seinem reellen Resonanzwiderstand RB, + R, 
zusätzlich noch einen von der Verstimmung abhängigen Blindwiderstand auf- 
weist, gehen die Strom- und Spannungsamplituden wie in jedem nicht in der 
Eigenfrequenz schwingenden Resonanzkreis ganz wesentlich zurück. (Beil & A/2, 
wenn sich die Endkapazitäten der Dipolstäbe stark bemerkbar machen, geht die 
Verteilung sogar in eine gleichmäßige nach Bild 273 über.) 


Strom und Spannung 
bei Abstimmung 


1a 


PM 


AIITTI 
Yas 


ji 


| A Bild 274 
A 122 Nichtabgestimmte Dipole 


d) Abstimmung und Ankopplung eines in seinen Oberwellen erregten Dipols 


Ein Dipol ist auch dann abgestimmt, das heißt weist an seinen Speisepunkten 
einen rein reellen Resonanzwiderstand auf, wenn seine Länge ein Vielfaches von 
Aj2 ist. In Bild 275 sind einige in ihren Grund- oder Oberwellen erregte Dipole 
gezeichnet. Die Bilder a, b und c zeigen verschiedene Möglichkeiten der Speisung 
eines in seiner Grundwelle schwingenden Dipols. Die Ankopplung muß, je nach- 
dem ob der Dipol an seiner Speisestelle einen großen Stronı oder eine hohe Span- 
nung verlangt, eine niederohmige Stromkopplung oder eine hochohmige Span- 
nungskopplung sein. 

Bei der normalen Speisung in der Mitte des Stabes muß die induktive Strom- 
kopplung angewendet werden (Bild a). Sie liefert bei geringem Spannungsbedarf 
den erforderlichen Strombauch. Der A/2-Dipol kann auch an seinem Ende ge- 
speist werden. Er benötigt hier Spannung, aber nur wenig Strom. Er muß infolge- 
dessen an eine solche Stelle des Senders angeschlossen werden, wo Spannung 
herrscht. Das ist oben am Senderschwingkreis der Fall (Bild b). Dipole dieser 
Art heißen Fuchs-Antennen. Statt der direkten hochohmigen Spannungskopp- 
lung kann am Sender auch eine niederohmige Stromspeisung vorgenommen 
werden, wenn durch Zwischenschalten einer A/4 langen Lecherleitung dafür ge- 
sorgt wird, daß der niederohmige Ausgangswiderstand des Senders zum An- 
tennenanschluß hin auf den Wert des hochohmigen Eingangswiderstandes des 
Dipols hinauftransportiert wird (Bild c). Antennen dieser Art werden Zeppelin- 
oder kurz Zepp-Antennen genannt. 
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I. Antennen 


st. In dem 


0 


«| 


In den Bildern d und e sind Dipole dargestellt, deren Länge ! = 2 


Fall (d) wird der Dipol in der Mitte, in dem anderen Fall (e) in 4/4 Abstand 
vom Ende gespeist. Die Strom-Spannungsverteilung auf solchen Dipolen und die 


erforderliche Art der Ankopplung findet man leicht 


einen 


wenn man sich klarmacht 


gsmaximum herrschen muß 


und dieses in A/4 Entfernung in einen Knoten übergeht. Bei einem in der Mitte 


daß an der Dipolspitze auf jeden Fall ein Spannun 
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gespeisten Dipol müssen weiterhin die beiden Dipolspitzen spannungsmäßig 
entgegengesetztes Vorzeichen besitzen, da sie gegeneinander Spannung führen. 
In bezug auf die Stromverteilung ist; zu sagen, daß an der Speisestelle die An- 
tennenströme im oberen und unteren Stab gleichsinnig gerichtet sein, das heißt 
gleiches Vorzeichen tragen müssen. Fließt der Strom beispielsweise an der Speise- 
stelle nach oben in den oberen Stab hinein, muß er im unteren Stab, von unten 
kommend, ebenfalls nach oben fließen, damit er zur Speiseseite zurückfließt. 


Ein in der Mitte erregter, 2 langer Dipol wirkt ähnlich einer A/2 langen leer 


laufenden Lecherleitung, aus der er ja durch Spreizung hervorgegangen ist, wie 
ein abgestimmter Parallelschwingkreis. Als solcher benötigt er, wenn seine Ver- 
luste klein sind, nur einen geringen Speisestrom. Dennoch arbeitet er innerhalb 
seiner Schaltelemente mit um die Güte größeren Schwingströmen und dement- 
sprechend starken Außenfeldern. Er wird kapazitiv an den Schwingkreis des 
Senders angekoppelt. Dadurch herrscht bei geringer Stromaufnahme an den 


Speisepunkten die erforderliche hohe Spannung. Soll der 2 a = / lange Dipol 


stromgekoppelt werden, so muß er nach Bild e „außermittig“, in A/4 Abstand 


vom Ende, dort gespeist werden, wo er bei geringer Spannung einen großen Strom 
aufzunehmen imstande ist. 


Als letztes ist in Bild f die Strom-Spannungsverteilung auf einem 3 2 langen 


Dipol dargestellt. Soll dieser in der Mitte gespeist werden, muß, damit sich hier 
ein Strombauch und ein Spannungsknoten ausbilden können, eine induktive 
Stromkopplung vorgesehen werden. Die in den Bildern d bis f gezeigten Dipo!e 
sind, wie man sagt, in ihrer ersten oder zweiten Oberwelle erregt. Sie werden mit 
Frequenzen betrieben, die doppelt beziehungsweise dreimal so hoch wie die 
Eigenfrequenz sind. Während ein normaler Schwingkreis mit seiner eindeutigen 
Induktivität und Kapazität nur eine einzige Resonanzfrequenz besitzt, liegen 
die Verhältnisse bei einer Antenne ebenso wie bei einer HF-Leitung, beide als 
Schwingkreise aufgefaßt, etwas anders. Wegen der kontinuierlichen Verteilung 
von Z und C werden je nach der sich einstellenden Strom-Spannungsverteilung 
verschiedene L- und O-Mengen wirksam. (Z,, und CO, konstant, aber Zuyn und 
Cayn variabel!) Infolgedessen sind auch mehrere Resonanzfrequenzen und Eigen- 
wellen möglich. 

Die verschiedenen in den Bildern a bis f wiedergegebenen Dipole unterscheiden 
sich voneinander einmal durch ihre Eingangswiderstände und zum anderen 
strahlungsmäßig durch ihre Richtcharakteristiken, das heißt durch die Intensi- 
tätsverteilung ihrer nach den verschiedenen Richtungen abgestrahlten Energie. 
Näheres über die unter den einzelnen Dipolen angegebenen Richtdiagramme 
siehe im Abschnitt 8. dieses Kapitels. 

Die Ergebnisse der bisherigen Betrachtungen können folgendermaßen zusam- 
mengefaßt werden: Ein Dipol läßt sich als offener Schwingkreis aufiassen. Im 
abgestimmten Zustand hat er maximal starke, weitausladende elektrische und 
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magnetische Felder, die ihre nähere und weitere Umgebung in einen größtmög- 
lichen elektrischen und magnetischen Erregungszustand versetzen. Die Strom- 
Spannungsverteilung auf einem Dipol stimmt praktisch mit der auf einer leer 
laufenden Lecherleitung überein. Über die Art und Weise, wie es zur Ablösung 
elektromagnetischer Wellen vom Antennendraht kommt und wie es möglich ist, 
noch in Tausenden von km Entfernung einen Teil der ausgestrahlten Energie 
wieder aufzunehmen, das soll im folgenden Abschnitt untersucht werden. 


Aufgabe 89 


Zeichne dio Strom-Spannungsverteilung und Ankopplung eines 2 A langen Dipols bei 
Speisung in der Mitte, in A/4-, in A/2- und in 3 A/4-Entfernung vom Ende. 


2. Die Abstrahlung 
a) Das Nah- und Fernfeld eines Dipols 


Um zu einer Erklärung über die Abstrahlung elektromagnetischer Energie zu 
kommen, muß man beachten, daß jedes elektrische und magnetische Feld eine 
gewisse Zeit zu seinem Auf- und Abbau benötigt. Schon auf einem langen Fern- 
sprechkabel zeigen nicht alle Punkte im gleichen Zeitmoment die gleiche Schwin- 
gungsphase. Wegen der endlichen Ausbreitungsgeschwindigkeit nehmen die 
einzelnen Stellen einer Leitung einen bestimmten Schwingungszustand nur in 
aufeinanderfolgenden Zeitmomenten ein. Maßgeblich hierfür ist die Ausbrei- 


tungsgeschwindigkeit v = v,/V u, &r. Auch im freien Raum breitet sich eine elek- 
trische und magnetische Erregung nur mit einer bestimmten endlichen Ge- 
schwindigkeit aus. Im Vakuum oder in Luft hat sie den Wert der Lichtgeschwin- 
digkeit v,. Aus dieser Tatsache geht hervor, daß eine bestimmte Schwingungs- 
phase sich innerhalb der Zeit 7’ einer Periode um eine Strecke 8 = v,7’in den 
Raum fortbewegt. Diese Strecke s=w,7=ujf nennt man bekanntlich die 
Wellenlänge A. Sie kennzeichnet den räumlichen Abstand zweier Punkte, die 
gleiche Feldphase haben. Denn während der gerade betrachtete Schwingungs- 
zustand sich um dieses Stück vorschiebt, rückt an seine alte Stelle ein um die 
Periode 7 später erzeugter, genau gleicher Schwingungszustand. 

Die Ausbreitungszeit spielt in niederfrequenten, gewissermaßen quasistationären 
Feldern keine Rolle. Erstens ist hier die räumliche Ausdehnung des Feldes, da 
seine Stärke — zumindest die des elektrischen Feldes - mit 1/r? abnimmt, so 
klein, daß nur die nächste Umgebung der Antenne orregt wird, und zweitens ist 
in diesen kleinen Räumen die zur Ausbreitung benötigte Zeit, verglichen mit den 
Zeiten, in denen sich der Wechsel der Antennenspannung vollzieht, so klein, daß 
damit gerechnet werden kann, daß sich das Feld in all den Raumpunkten, die 
erreicht und erregt werden, praktisch gleichphasig mit der Ursache, nämlich der 
Antennenspannung, ändert. Das elektrische Feld eines niederfrequent erregten 
Dipols verschwindet in dem gleichen Zeitmoment, in dem die Spannung zwischen 
den Dipolspitzen Null wird, und nimmt seinen Maximalwert in dem gleichen 
Zeitmoment ein, in dem die Spannung ihren Scheitelwert durchläuft. 
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Das gleiche gilt für das magnetische Feld eines niederfrequent schwingenden 
Dipols. Seine Ausdehnung ist zwar etwas größer als die des elektrischen Feldes, 
da seine Intensität nur mit 1/r? abnimmt. Aber es ist immer noch so klein, daß 
auch hier angenommen werden kann, daß es überall die gleiche Schwingungs- 
phase wie der erregende Strom im Speisepunkt des Dipols hat, also gleichzeitig 
mit ihm da ist, verschwindet und wiederkommt. 

Beide Felder bilden zusammen das Nahfeld des Dipols. Es enthält, da seine 
Komponenten ebenso wie die Spannung und der Strom auf dem Dipol zeitlich 
um 90° phasenverschoben sind, keine Wirkenergie, sondern nur Blindenergie. 
Anders liegen die Verhältnisse, wenn die verwendete Frequenz eine Hochfrequenz 
ist. In diesem Fall werden auf Grund eines noch näher zu erläuternden, mit der 
Höhe der Frequenz ansteigenden Verschiebungsstrom-Effektes Räume mit 
elektromagnetischer Energie gefüllt, deren Abmessungen ein Vieltausendfaches 
der Wellenlänge beträgt. In ihnen schrumpft das Feld nicht mehr mit dem Null- 
werden der Erregung auf Null zusammen. Der Erregungszustand „Null“ oder 
„Maximum“ benötigt ja bei Entfernungen von mehreren Wellenlängen die 
gleiche Zahl von Perioden, um zu dem betrachteten Raumpunkt hinzugelangen 
oder zurückzulaufen. 

Das hochfrequente Feld eines Sendedipols besteht nicht mehr nur aus dem mit 
der Ursache gleichphasig sich ändernden Nahfeld, sondern auch aus einem Fern- 
feld, das sich mit Lichtgeschwindigkeit ausbreitet und dabei in der Intensität 
seiner Komponenten mit 1/r abnimmt. Es wird dargestellt durch in sich ge- 
schlossene, selbständige Feldlinienzüge, die sich vom Erregungszentrum los- 
gelöst haben und in den Raum entweichen. Der beim Aufbau dieses mit Licht- 
geschwindigkeit sich entfernenden Feldes seitens des Senders aufgewendete 
Energiebetrag kann nicht mehr wie die Nahfeldenergie beim Wechsel der Rich- 
tung der Dipolströme und -spannungen zurückgewonnen werden. Er stellt die 
vom Sender an den Luftraum abgegebene Wirkenergie dar, die sogenannte 
Strahlungsenergie des Dipols. 

Die Entstehung des Fernfeldes kann an Hand von Bild 276 stark schematisiert 
folgendermaßen veranschaulicht werden: Das Bild zeigt oben den zeitlichen Ver- 
lauf der Antennenspannung. Darunter ist in mehreren aufeinanderfolgenden 
Zeitmomenten die Feldlinienverteilung im Außenraum des Dipols wiederge- 
geben. Der Einfachheit halber sind die Ausbreitungsvorgänge nur auf der einen 
Seite des Dipols dargestellt. In Wirklichkeit finden sie natürlich nach allen Seiten, 
also beispielsweise auch nach links hin, statt. Die Zeitabstände zwischen den 
einzelnen Bildern sind nicht gleichmäßig, sondern so gewählt, daß sich in ihnen 
die Dipolspannung jeweils um ein Drittel ihres Maximalwertes ändert. Propor- 
tional mit der Spannung ändert sich die Anzahl der aus dem Dipol herausquellen- 
den und wieder in ihn einmündenden Feldlinien. Der maximalen Dipolspannung 
U max entsprechen in der schematisierten Zeichnung drei Feldlinien, dem Mo- 


2 e ; 1 g 
mentanwert u = — Umax zwei Feldlinien und dem Momentanwert — Unax eine 
oO [>] 
Feldlinie, 
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Bild 276 


Entstehung des elektrischen Fernfeldes durch Abschnürung und Abwanderung der Feldlinien 
(oben: Zeitlicher Verlauf der Dipolspannungen, 
darunter: Schematisierte Feldlinienbilder In den verschiedenen Zeitmoinenten der Dipolspannungen) 


Die Bildserie beginnt in z mit dem spannungslosen und damit feldlosen Zustand. 
In 5 hat die Spannung den Wert Unax/3 erreicht; in der Nähe des Dipols ist ein 
schwaches, durch eine Feldlinie angedeutetes Feld zu sehen. Es nimmt um eine 
Feldlinie zu, wenn sich die Spannung im Zeitmoment c auf den Wert 2 U nax/3 
erhöht hat. Gleichzeitig hat sich dabei auf Grund der besonderen, an Hand von 
Bild 279 noch näher zu besprechenden Wirkungen der Verschiebeströme der 
Feldzustand 5 mit Lichtgeschwindigkeit um eine bestimmte Strecke ausgebreitet, 
so daß der feldmäßig erregte Raum sich ausgeweitet hat. In Bild d erreicht die 
Dipolspannung ihren Scheitelwert. Aus den Dipolstäben treten drei Feldlinien 
heraus. Der räumliche Abstand zwischen der zuletzt hinzugekommenen Feld- 
linie und den beiden ersten ist etwas größer, weil der Zeitunterschied zwischen c 
und d wegen des langsameren Spannungsanstiegs etwas größer ist, und damit die 
bei der Ausbreitung zurückgelegten Wegstrecken größer werden. In den folgen- 
den Zeitmomenten gehen die Antennenspannung und damit in Phase das Feld in 
unmittelbarer Nähe des Dipols, dargestellt durch die Anzahl der von ihm aus- 
gehenden Feldlinien, zurück. Nicht so das Ternfeld des Dipols. Auf Grund des 
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Verschiebestromeffektes behält es seine Gesamtstärke bei und breitet sich weiter 
aus. Auf die Weise kommt es in den Bildern e, f und 9, wenn sich die aus dem 
Dipol austretende Feldlinienzahl von 3 auf 2, dann auf 1 und schließlich auf 
Null verringert, zur allmählichen Abschnürung der ersten drei Feldlinien, die 
sich nun als selbständige, in sich geschlossene Feldlinienzüge in den Raum ent- 
fernen. 

In den Zeitmomenten 3 bis k baut sich in Dipolnähe ein neues starkes Feld, aber 
entgegengesetzter Richtung auf. Die neuauftretenden Feldlinien eilen den alten 
nach. Die Richtung ihrer Feldstärke ergünzt sich sinnvoll mit der in dem abge- 


Linien 


Bild 277. Elektromagnetisches Feld eincs Dipols 


schnürten Feldlinienbündel. Aber auch sie lösen sich mit der Zeit vom Dipol ab, 
und zwar in dem Maße, wie die Antennenspannung wieder abnimmt. 

Denkt man sich dieses Bild abwandernder elektrischer Feldlinien durch die in 
waagerechten Ebenen auf Kreisbahnen mitwandernden magnetischen Feld- 
linien ergänzt, so erhält man das in Bild 277 für einen größeren Raum und für 
beide Seiten des Dipols dargestellte elektromagnetische Fernfeld des Strahlers. 
Man erkennt, daß das elektrische Feld bei senkrecht stehendem Dipol in senk- 
rechten, durch die Dipolachse gehenden Ebenen ausgerichtet ist. Das magne- 
tische Feld ist senkrecht dazu in waagerechten Ebenen orientiert. Eine genaue 
Untersuchung und experimentelle Ausmessung des Feldes mit Hilfe einer kleinen 
Sonde, die aus einem kurzen Drahtstück mit einem Gleichrichter und dazu par- 
allelem empfindlichem Drehspulinstrument besteht, ergibt, daß das elektrische 
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Feld in der horizontalen Ausbrei- | 
tungsrichtung maximal groß ist. Es 
nimmt mit dem Erhebungswinkel a 
(Bild 278) nach einer cos-Funktion 
ab, um senkrecht nach oben vei 
« = 90° entsprechend cos 90° = 0 auf er 
den Wert Null herunterzugehen. Das 120 
bedeutet, daß ein Dipol in den beiden 
Richtungen seiner Achse keine Ener- 
gie ausstrahlt. Nur im Nahfeld, an- 
gedeutet durch die in Bild 277 waage- 
recht aus dem Dipol austretenden 
Feldlinien, ist auch senkrecht nach 
oben und unten ein schwaches Feld 
feststellbar. Entsprechend der Aus- 
richtung des elektrischen Feldes muß die Sondenachse beim Abtasten des Dipol- 
feldes immer in die Dipolebene eingestellt werden, soll der jeweils größte Feld- 
wert gemessen werden. Steht die Sondenachse senkrecht zur Dipolebene, so ist 
der Instrumentenausschlag Null. 

Im Anschluß an die Beschreibung des Feldlinienverlaufs soll jetzt die Frage 
untersucht werden, wie sich die elektrische und magnetische Feldstärke mit dem 
Abstand vom Sender ändert. Die Beantwortung dieser Frage bringt zugleich die 
Erklärung dafür mit sich, weshalb das Feld eines einfachen Dipols bei niederfre- 
quenter Erregung nur in geringen Entfernungen, dagegen bei Hochfrequenz in 
Tausenden von km Abstand wirksam ist. Es gilt folgendes: Bei Niederfrequenz, 
also verhältnismäßig langsamen Änderungen der erregenden elektrischen Größe, 
darf man wegen der Gleichphasigkeit zwischen der erregenden Ursache und dem 
erregten Feld das Außenfeld als ein praktisch statisches Feld auffassen. Alle Aus- 
breitungszeiten sind in langsam veränderlichen, gewissermaßen quasistationären 
Feldern so klein gegenüber der Zeitdauer der Änderung, daß man die zeitlichen 
Änderungen des Feldes nicht zu beachten braucht. Untersucht man nun für den 
Fall eines stationären oder quasistationären Feldes, also eines Feldes, wie es sich 
in unmittelbarer Nähe einer Sendeantenne einstellt, mathematisch die Abhängig- 
keit der elektrischen Feldstärke 2 = |E| von der Entfernung r, so ergibt sich, 
daß E mit dem Faktor 1/r? abnimmt. Dieser Faktor 1/r? bedingt, daß mit zu- 
nehmender Entfernung die Feldstärke Z so schnell und stark sinkt, daß man 
sie wohl in der näheren Umgebung, also im Nahfeld des Senders, aber nicht mehr 
in größeren Entfernungen (Fernfeld) nachweisen kann. Führt man die gleiche 
Untersuchung für das statische oder langsam veränderliche magnetische Feld 
eines kurzen Dipols durch, so ergibt sich, daß die magnetische Feldstärke 
H = | mit dem Faktor 1/r® abnimmt. Auch diese Abnahmetendenz ist so groß, 
daß es nicht möglich ist, vom statischen, das heißt direkt vom Dipolstrom her- 
rührenden Magnetfeld aus irgendwelche wesentlichen Fernwirkungen zu be- 


gründen. 


Iel nor cosd 
(Fernfeld) 
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Bild 278. Ausmessung des elektrischen Feldea 
elnes Dipols mit einer kleinen Sonde 
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Damit Fernwirkungen zustande kommen, müssen 
in der näheren und weiteren Umgebung des Dipols 
noch besondere Effekte auftreten. Diese haben 
folgende Ursache: Das Feld zwischen den Platten 
eines auf konstante Spannung aufgeladenen Kon- 
densators ist dadurch gekennzeichnet, daß es zeit- 
lich konstant ist. Im Feldraum gehen keine Ver- 
änderungen vor sich, es fließt kein Strom von dem 
einen Belag zum anderen. Ein zeitlich konstantes 
Feld wird ein statisches oder stationäres Feld ge- 
nannt. Anders liegen die Verhältnisse bei Hoch- 
frequenz. Hier flutet ein beachtlich hoher Wechsel- 
strom, der sogenannte Verschiebungsstrom, zwi- 
schen den Platten des Kondensators hin und her. 
Er bildet die Fortsetzung des Konvektionsstromes 
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in den Kondensatorzuleitungen. Beim Dipol ge- 25 
schieht das gleiche. Bei hochfrequenter Wechsel- E 
: : : : B 22 
spannung zwischen den Dipolspitzen pulsiert nicht rec 
nur in den metallischen Dipolstäben ein Leitungs- el; R & F 
strom, sondern gleichzeitig auch im Außenraum usa > < 
ein in seiner Gesamtheit ebenso starker Ver- S S 5 2 
schiebungsstrom hin und her. Der Verschiebungs- sg FH g e 
strom fließt auf den durch die elektrischen Feld- E85 = 2 
> 
linien vorgezeichneten Bahnen. In dem Maße, wie 2 IZg Er 
der Leitungsstrom nach den Enden des Dipols hin = p 
abnimmt, quillt er aus dem einen Dipolstab heraus ke 
und mündet dann in den anderen wieder ein. Der 3 
Verschiebungsstrom ist nach der Formel I=wCU = 
um so größer, je höher die benutzte Frequenz, die ER) E 
Spannung und die Kapazität zwischen den Dipol- ge E 
stäben ist. 28 8 
Nach der genialen Idee Maxwells umgibt sich nun 22 = 
nicht nur der im Dipol fließende Leitungsstrom, SQ ä 
sondern auch der zwischen den Spitzen hin und E8 ä 
her flutendeVerschiebungsstrom miteinem Magnet- 
feld. Beide Magnetfelder, das direkte, vom Leitungs- 
strom herrührende und mit 1/r* abnehmende sowie o 


das mittelbare, von den Verschiebungsströmen her- 
rührende und bei großem w sehr große Feld, über- 
lagern sich. Bild 279a veranschaulicht dies für einen Punkt A in der Nähe des 
Senders, Bild b für einen Punkt C im Fernfeld des Senders. Im letzten Fall ist 
nur noch der örtliche Verschiebungsstrom i, wirksam; das direkt vom Dipol- 
strom herrührende Feld ist längst auf nicht mehr wahrnehmbare Werte abge- 
klungen. Mit den von den Verschiebeströmen herrührenden Magnetfeldern sind 
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die Wechselbeziehungen zwischen den elektrischen und magnetischen Feld- 
größen aber noch nicht abgeschlossen. Das den Punkt A oder C kreisförmig um- 
schließende magnetische Feld des Verschiebestromes induziert in seiner Um- 
gebung ein neues elektrisches Wechselfeld. In der Nähe des Senders überlagert 
sich dieses dem von der Dipolspannung direkt herrührenden, mit 1/r? abnehmen- 
den Nahfeld. Im Fernfeld bleibt es für sich allein, da das direkte längst verschwun- 
den ist. Zur Induktion des elektrischen Feldes, also zur Induktion einer Feld- 
spannung, ist nicht unbedingt, wie in Bild 280a, eine metallische Drahtschleife 
erforderlich. Auch ohne metallischen Leiter induziert jedes veränderliche Magnet- 
feld um sich Spannungen, sogenannte Verschiebespannungen oder Umlaufspan- 
nungen (Bild 2800). Die Verschiebespannungen haben neue, auf ringförmigen 
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Drabtschleife (a) und einer Verschiebe- 
oder Umlaufsapannung $ Z,ds In einem 
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Bahnen fließende Verschiebeströme zur Folge. Diese umgeben sich, wie Bild 2795 
für die waagerechte Ausbreitungsrichtung veranschaulicht, ebenfalls mit magne- 
tischen Feldern. Da jeder Feldaufbau eine gewisse, wenn auch schr kleine Zeit 
benötigt,-der zeitliche Differentialquotient bedingt bekanntlich beisinusförmigen 
Feldschwankungen eine Phasenverschiebung von 90° oder einer Viertelperiode — 
sind nicht alle Felder zu gleicher Zeit vorhanden. Das eine folgt dem anderen 
zeitlich um jeweils eine Viertelperiode nach. Beachtet man, daß derin Bild 2795 
untersuchte Punkt C nicht das einzige Erregungszentrum neuer magnetischer und 
elektrischer Felder ist, sondern dieser Vorgang sich an jeder Stelle des Raumes 
vollzieht, und überlegt man sich daraufhin das Aussehen und die Form der 
Einhüllenden der zusammengehörigen Feldlinien, so kommt man auch auf diesem 
Weg zu dem in Bild 277 dargestellten elektromagnetischen Fernfeld. Gleichzeitig 
erkennt man, daß das eigentliche Fernfeld eines Dipols in der Hauptsache von 
den Feldern herrührt, die sich die Verschiebeströme und -spannungen in Wechsel- 
wirkung mit den magnetischen Feldern dauernd neu schafen. 

Die Felder bilden in größerer Entfernung die Form von Kugelwellen mit dem 
Dipol als Punktquelle. In sehr großer Entfernung können die Kugelwellen als 
ebene Wellen senkrecht zur Ausbreitungsrichtung aufgefaßt werden. Diese in 
dauernder Gemeinsamkeit vorhandenen elektrischen und magnetischen Wellen 
nennt man elektromagnetische Wellen. Da die Oberfläche einer Kugel mit 1/r® 
anwächst, nimmt die Energiedichte der sie durchflutenden elektromagnetischen 
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Wellen mit 1/r? ab. Nun ist die Energiedichte eines Feldes proportional dem 
Quadrat seiner Feldstärke. Daraus folgt, daß Z und H im Fernfeld mit der Wurzel 
aus 1/r®, also mit 1/r abnehmen. 


Bild 281 veranschaulicht die aus der strengen Theorie sich ergeben- 
den Stärkeverhältnisse der verschiedenen Nah- und Fernfeldkompo- 
nenten. Für r < 0,22 überwiegen deutlich die Nahfeldkomponenten. 
In Entfernungen von r > (3---4) A gibt es nur noch dasreine Fernfeld. 
Dazwischen liegt bei r = Aein Übergangsgebiet. Während im Nahfeld 
| Enan und Hyan gegeneinander zeitlich um eine Viertelperiode ver- 
schoben sind, verlaufen Erern und Hrern im Fernfeld gleichphasig. Das 


1 besagt, daß das Fernfeld Wirkenergie, das Nahfeld dagegen vorwiegend 
\ Blindenergie enthält. 


Bild 281. Nah- und Fernfeldkomponenten 
des elektromagnetischen Feldes eines Dipols 


b) Die Feldgleichungen 


a) Die Maxwellschen Differentialgleichungen 
des elektromagnetischen Feldes 


Zum Abschluß des Abschnittes über die Ablösung elektromagnetischer Wellen 
von einer Antenne sollen jetzt noch kurz die wichtigsten mathematischen Glei- 
chungen des elektromagnetischen Feldes zusammengestellt werden. Die mathe- 
matische Formulierung der eben besprochenen Wechselwirkungen zwischen den 
elektrischen und magnetischen Feldgrößen führt auf zwei Differentialgleichungen, 
die zu Ehren ihres Entdeckers die Maxwellschen Differentialgleichungen des elek- 
tromagnetischen Feldes genannt werden. 

Zu ihrem Verständnis kommt man, wenn man sich zwei von Afaxwell gemachte 
Aussagen vergegenwärtigt. Die erste bezieht sich auf die Stärke des magnetischen 
Feldes. Maxwell gewann die Erkenntnis, daß sich nicht nur der in einem metal- 
lischen Leiter fließende Konvektionsstrom I, sondern auch jeder in einem elek- 
trischen Feld hin und her fließende Verschiebungsstrom I, mit einem magneti- 
schen Feld umgibt. Für die Stärke H des Feldes ist in beiden Fällen der Durch- 
Autungssatz maßgebend, Er besagt, daß die Liniensumme der Feldstärke auf 
einem geschlossenen Weg gleich der Gesamtdurchflutung durch die vom Weg 
umschlossene Fläche ist, oder mathematisch gefaßt, daß 


Pas=o=1+7, (435) 


ist. Während der Strom / als Dipolstrom in seiner Stärke definiert groß ist, hat 
der Verschiebestrom I, an jeder Stelle des Feldes einen anderen Wert. Zu seiner 
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Beschreibung geht man auf die an der jeweiligen Feldstelle herrschende elek- 
trische Feldstärke E zurück. Analog dem elektrischen Leitungsstrom, der gleich 
dem zeitlichen Differentialquotienten der transportierten Ladungsmenge ist, ist 
der durch eine Fläche # hindurchtretende Verschiebestrom gleich dem zeitlichen 
Differentialquotienten des Verschiebefuusses DF. D kennzeichnet dabei die Dichte 
der Verschiebeladungen an der betreffienden Raunsstelle. Sie ist mit der elek- 
trischen Feldstärke # durch die Beziehung D=eE verknüpft. Hieraus folgt 
hinsichtlich des Verschiebestromes 
dqg dDF dD dE 

a 
Damit lautet der Durchflutungssatz für eine Fläche F, die gleichzeitig von einem 
Konvektionsstrom und einem Verschiebestrom durchsetzt ist, 


dE 
Duds=- 14er, 


Ist kein Konvektionsstrom vorhanden, und das ist sicherlich im Fernfeld einer 
Antenne, also beispielsweise an der Stelle C von Bild 279b, der Fall, so kann man 
einfach schreiben 


dE 


Dies ist in etwas vereinfachter Form die erste Maxwellsche Feldgleichung. Sie 
verknüpft das Linienintegral der magnetischen Feldstärke H mit der Ände- 
rungsgeschwindigkeit der elektrischen Feldstärke E. Geht man von hier aus, um 
die Ortsveränderlichkeit von EZ mitzuerfassen, auf eine differentiell kleine Fläche 
über, und führt man dabei, um mit einer einzigen Gleichung auch die Richtungs- 
verhältnisse zwischen € und 9 festlegen zu können, die vektorielle Schreibweise 
ein, so erhält man die erste Maxwellsche Feldgleichung in der Form 
Rn 

rot9 = E z (437) 
Soll entsprechend Gl. (435) auch das Nahfeld einer Antenne oder allgemeiner das 
Feld eines verteilten Konvektionsstromes miterfaßt werden, so hat man noch 
dessen Dichte einzuführen. Die Dichte läßt sich nach dem Ohmschen Gesetz 
durch den Ausdruck z& ausdrücken. Damit wird 


rot$ = KE+eS, (438) 


Die zweite von Maxwell gemachte Aussage bezieht sich auf die in einem magne- 
tischen Wechselfeld induzierten Spannungen. Das Induktionsgesetz wird nor- 


malerweise in der Form ao 
em = VW o> 
di 
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geschrieben. Beschränkt man sich in Anlehnung an Bild 280a auf eine Win- 
dungsschleife von nicht zu großer Fläche F und konstanter Induktionsdichte B 
beziehungsweise Feldstärke Z, so nimmt es die Gestalt 
dB dH 

e=—F ar > uF m: 
an. Nach Maxwell ist die Spannungsinduktion unabhängig davon, ob sich an der 
betrefienden Feldstelle eine metallische Drahtschleife befindet: oder nicht. Auch 
obne Leiter ruft ein veränderliches Magnetfeld in seiner Umgebung clektrische 
Spannungen hervor (BilZ 280b). Man nennt sie in Analogie zu den ebenfalls wenig 
enschaulichen Verschiebungsströmen Verschiebespannungen. Die Drahtschleife 
mit ihrer Klemmenspannung läßt das induzierte elektrische Feld lediglich meß- 
technisch erfassen. 
Beachtet man, daß die induzierte Spannung e ähnlich der magnetischen Um- 
laufspannung gleich der Liniensumme $ E, ds der längs kleinster \Wegelemente ds 
induzierten Feldstärkewerte Z ist, so kann man schreiben 


e=ME,ds--urly (439) 
Dies ist in etwas vereinfachter Form die zweite Maxwellsche Feldgleichung. Sie 
verknüpft das Linienintegral der elektrischen Feldstärke, die sogenannte Ver- 
schiebespannung, mit der zeitlichen Änderung des magnetischen Feldes. Geht 
men von hier aus auf differentiell kleine Flächen und außerdem auf die vek- 
torielle Schreibweise über, um einerseits die Ortsveränderlichkeit von $ und 
andererseits die Richtungsverhältnisse zwischen 9 und E mitzuerfassen, so er- 
hält man die zweite Maxwellsche Feldgleichung in der Form 
day 


rote = - u— 


Ar ea) 


ß) Die Hertzschen Feldgleichungen 


Die in Gl. (438) und (440) aufgestellten Differentialgleichungen beschreiben in 
allgemeiner Form die von Maxwell gemachten Aussagen, daß jedes zeitlich sich 
ändernde elektrische Feld von geschlossenen magnetischen Feldlinien und jedes 
zeitlich sich ändernde magnetische Feld von geschlossenen elektrischen Feld- 
linien umgeben ist. Sie vermitteln die Beziehungen, die an irgendeiner Stelle des 
elektromagnetisch erregten Raumes zwischen der elektrischen und magne- 
tischen Feldstärke herrschen. Will man mit ihnen das Gesamtfeld eines Dipols 
berechnen und für jeden Raumpunkt die resultierend sich einstellenden Feld- 
stärkewerte angeben, so muß man die Naxwellschen Differentialgleichungen 
integrieren. Für den Sonderfall eines Dipols, dessen Pole unendlich dicht be- 
nachbart sind und periodisch entgegengesetzt gleich umgeladen werden, ist dies 
zum erstenmal von Hertz im Jahre 1888 durchgeführt worden. Der unendlich 
kleine Dipol wird deshalb Hertzscher Dipol genannt. An seine Stelle kann auch 
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ein endlich kleines Leiterelement, das auf seiner ganzen Länge gleichmäßig stark 
von Wechselstrom durchflossen wird, treten. 
Die Integration selbst soll hier nicht vorgenommen werden. Es werden nur ihre 
Ergebnisse, die sogenannten Hertzschen Feldgleichungen, angegeben. Wenn 
nichtabgeleitete längere Formeln in vielen Fällen auch etwas Unanschauliches 
und schwer Einprägsames haben, so betrachte man die folgenden Feldgleichungen 
dennoch einmal etwas genauer, weil sie alles das enthalten, was oben ohne Mathe- 
matik verständlich gemacht werden sollte. 
Sie geben die Größe der elektrischen 
und magnetischen Feldstärke für einen 
Raumpunkt an, dessen Verbindungs- 
linie zum Dipolmittelpunkt die Länge r 
hat und mit der Dipolachse den Winkel d 
bildet (Bild 282). i bezeichnet den Schei- 
telwert des Antennenstromes im Speise- 
punkt, ! die Dipollänge und A die Wellen- 
länge der ausgestrahlten Welle. Die Di- 
pollänge wird hier als sehr klein gegen 
die Wellenlänge angenommen (1 <& A/4). 
Man kann dann mit einem konstanten 
Strombelag vom Wert des jeweiligen 
Speisepunktstromes rechnen. Die elek- Bild 282 
trische Feldstärke & hat eine Kompo- Die Komponenten des elektromagnetischen 
e a Q B.$ Feldes eines kurzen (Hertzschen) Dipols 
nente E, in radialer Richtung sowie eine 
Komponente &, senkrecht zur Verbin- 
dungslinie r in der Meridianebene. Die magnetische Feldstärke 9 liegt tangential 
an den Breitenkreisen, da die Feldlinien Kreise um die Dipolachse bilden. 


In der Form als Größengleichungen lauten die Hertzschen Feldgleichungen 


B, = Zn as Beina(e— —)+ rs ult- —) 
0) 4 [7 


= 2 3 
4nen Tr 0 0 


E,= Se zinaleinoft- +  osalt- —) 
ach Ü 0 0 
. (441) | 


2 sin® cos a (t — — 2 sinul -) 
4 r® Y A % 


Sie enthalten sowohl die Werte für das Nahfeld als auch die für dus Fernfeld. 


27 i 2 

Im Nahfeld, wo r< n und dementsprechend _ <]1 ist, kann man die 
an { 

letzten Glieder in den Klammerausdrücken gegenüber den ersten vernachlässigen. 
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Man erhält dann als vereinfachte 


i12 rw „N 
Beetle 4 = 
4a@ev, r” \ U, 
Nahfeld- H 
i 1) : 
gleichungen LE, = a aht, a Sn ea Fe 
eines Sare % 23 \ zn 
Dipols \ 
7 
Hz - Ri sin 9 cos ( Pr. zn 
Eur ee - 


Die sin- beziehungsweise cos-Zeitglieder besagen, daß zwischen den elektrischen 
und magnetischen Feldgrößen eine Phasenverschiebung von einer Viertelperiode 
herrscht und daher der Energiestrom im Nahwirkungsgebiet nahezu wattlos ist. 


E nimmt mit der 3. Potenz und Z mit dem Quadrat der Entfernung ab. Das 
r 


Argument ol: _ >) der Zeitfunktion weist auf den wellenförniigen Aus- 
o 

breitungscharakter der elektromagnetischen Vorgänge hin. Der Schwingungs- 
zustand in der Entfernung r hinkt um die Ausbreitungszeit r/v, hinter dem Zu- 
stand an der Erregungsstelle nach. 

Im Fernfeld, dem eigentlichen Strahlungsgebiet, ist r als groß gegenüber A/2 x 
anzusehen. Beim Ausmultiplizieren der Klammern von Gl. (441) können dann 
alle Glieder, die im Nenner r” oder r? enthalten, vernachlässigt werden. Auf diese 
Weise ergeben sich als 


E,=0 
Fernfeld- ‘ı 1 h: 
leichungen =, omalt- 
14 2Ee%,4 2 dp (443) 
Dipols = 5 
H= 421 ndsin (t _ = 
2ır %p 


Die sin-Zeitglieder der beiden Gleichun- Verlauf'von\Eim 
gen lassen erkennen, daB Z und H im Fernfeld(E,=0) 

Fernfeld miteinander in Phase sind. 
Beide Feldgrößen klingen nur mit 1/r 
ab. Die elektrische Feidstärke, die im 
Nahfeld noch eine Komponente €&, in 
radialer Richtung hat, steht im Fernfeld 
stets senkrecht auf der Ausbreitungs- 
richtung. Über die Richtungsabhängig- 
keit der Feldstärken gibt der Faktor 
= B, kun De Banzı daß die Weld- Bild 283. Die Feldstärke || eines kurzen 
stärke in der Äquatorialebene (9 = 20°) Dipols in Abhängigkeit vom Winkel 6 

am größten ist, dagegen in der Dipol- (vertikales Richtdiagramm) 


Verlauf von E ım Nohleld 
(E,-Komponente) 
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achse (d = 0° oder 180°) auf Null zusammenschrumpft. Trägt man die Be- 
träge E in den verschiedenen Richtungen in Form eines Polardiagrammes 
auf, so erhält man das sogenannte vertikale Richtdiagramm des Dipols 
(Bild 283). Entsprechend dem sin d-Glied hat es bei den hier vorausgesetzten 
sehr kurzen Dipolen eine genaue Doppelkreisform. (Bei abgestimmten Dipolen 
“von der Länge ! = A/2 geht die Richtcharakteristik in eine Achtform über 
(Bild 322)). Die Abrundung in der Dipolachse gilt für das Nahfeld und deutet 
den Einfluß der Radialkomponente E, auf die Richtcharakteristik an. 

Praktisch beginnt das eigentliche Fernfeld mit seiner Gleichphasigkeit von elek- 
trischer und magnetischer Feldstärke in einer Entfernung von 


r=(3...4)4 
Beschränkt man sich darauf, die Feldstärken nur für eine senkrecht zur Dipol- 
achse gelegene Ausbreitungsrichtung (# = 90°) und außerdem in KEffektiv- 
werten anzugeben, dann lauten die Fernfeldgleichungen 


Il 


Ey 00 = Einax = PITTE! 


II 


Ho = 00 — Hmax — Bir 


u 
= 


(444) 


Schreibt man die Gleichungen nicht als Größengleichungen, setzt man vielmehr 
für € und », die entsprechenden Zahlenwerte ein, so erhält man, Felder in Luft 
mit € = &, vorausgesetzt, folgende Zahlen wertgleichungen 


E max = 60x .- 
Maximale Fernfeld- : (445) 
Feldstärken eines Dipols Ar 

Hnnz = 0:8 Tı 


(Iin A, L,r, Ain cm, Zin V/cm, H in A/cm) 
Ganz ähnlich erhält man für die im nächsten Abschnitt eingeführten geerdeten 
Stabantennen, wenn man ihre Höhe mit % bezeichnet, die 


Maximale Fernfeld- En 02225 
Feldstärken einer L (446) 
Stabantenne H n I Rh | 

max ”,ı 


(IinA,h,r, Aincm, Ein V/cm, Hin A/cm) 

Ihrer Ableitung gemäß gelten die Formeln nur für sehr kurze Dipole und Stab- 
antennen. Für in ihrer Grundwelle schwingende Antennen, also für 2 = 4/2 lange 
Dipole und } = A/4 hohe Stabantennen, gelten sie nicht mehr exakt, da die von 
den einzelnen Stellen der Antenne an irgendeinem Raumpunkt erzeugten Felder 
sich nicht mehr genau phasengleich addieren. Bei ihrer praktischen Anwendung 
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muß außerdem beachtet werden, daß die Stromverteilung auf einer wirklichen 
Antenne nicht, wie hier immer angenommen, gleichmäßig ist, sondern ange- 
nähert nach einer Sinusfunktion erfolgt. Das führt dann dazu, daß für die Länge 
oder Höhe der Antenne nicht ihr absoluter, sondern ein „eflektiver“ oder „wirk- 
samer“ \Vert eingesetzt wird. 


y) Der Feldwellenwiderstand 


Dividiert man die beiden Gleichungen von Gl. (443) durcheinander, so erhält 
man 5 

nal 

H EV 


0 


Für Felder im leeren Raum iste = &, und damit 


H Eu do 


Da nach den Ableitungen im Abschnitt H. II. 5. a) (Leitungen) v, = 1/Veo 1 ist, 


kann man auch schreiben u 
ER ni Veoko —_ 1 Ko 
H } © 


€ 


Der Wurzelausdruck stellt dimensionsmäßig einen Widerstand dar. Man nennt 
ihn den Feldwellenwiderstand des leeren Raumes und bezeichnet ihn mit Z,. Die 
zahlenmäßige Auswertung ergibt 

Zu= 24 = 36,732 =377Q0 oder 120x202 (447) 


41 


6) Die Strahlungsdichte der elektromagnetischen Welle 


Der Energieinhalt eines mit elektrischen und magnetischen Feldern ausgefüllten 
Raumes ist gleich der Summe der Energien der Einzelfelder. Ähnlich wie ein auf 
konstante Spannung aufgeladener Kondensator eine elektrische Energie vom 


es I 
Wert W, 2 re und eine von einem konstanten Strom durchflossene 
Spule eine magnetische Energie von W,„ = uns besitzt, steckt in der Vo- 


lumeneinheit eines zeitlich veränderlichen elektromagnetischen Feldes ein Maxi- 
malwert an elektrischer Energie von 
ie Zya 


a 
er 


und ein Maximalwert an magnetischer Energie von 
3 1 r 
Un = 7 Ko H? 


Da im Fernfeld einer Antenne sich die elektrischen und magnetischen Feld- 
stärken gleichphasig ändern, läßt sich für den Maximalwert der Gesamtenergie 
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in der Volumeneinheit der Ansatz machen 
r Ä er 1 2, a, 
vw tim = (oE’+ MH”) 


Führt man statt der Maximalwerte die Effektivwerte Z,g und A. ein, so erhält 
man als zeitlichen Mittelwert der Energieströmung durch die Volumeneinheit, 
das heißt als Energiedichte des elektromagnetischen Feldes 


v=- =. (&o Edır + Po Hip) (448) 
Unter der Strahlungs- oder Leistungsdichte einer elektromagnetischen Welle 
versteht man nun die Menge der je Sekunde durch eins Raumstelle fiutenden 
Tinergie oder, anders ausgedrückt, die durch die Flächeneinheit eines Feldes 
transportierte Strahlungsleistung, die mit $ bezeichnet wird. 
Bei einer ebenen Welle mit überall praktisch konstanten Feldstärkewerten kann 
man ansetzen, daß die sekundliche Strahlungsenergie gleich dem Produkt aus 
der Encrgiedichte w, also der Energie je Volumeneinheit, und dem von der Welle 
je Sekunde durchfluteten Raum ist. Der von der Welle je s durchflutete Raum 
hat bei einem Querschnitt von F Flächeneinheiten und einer Ausbreitungs- 
geschwindigkeit von v, den Wert F'v, und bei einem Querschnitt von einer Flä- 
cheneinheit zahlenmäßig den Wert v,. Damit ergibt sich für die Strahlungsdichte 
des leeren Raumes s 

S=-uW- — (& Er + 2, Hip) (449) 


Unter Benutzung von Gl. (447) kann man dafür auch schreiben 


Nach weiteren kleinen Umformungen erhält man daraus 


1 


S= zZ, Ein (450) 


oder, wenn man Z,p durch H.g ausdrückt, in gleicher Weise 

8=2,H3r (451) 
Da Z, Her identisch mit Z,r ist, kann man die Strahlungsformel schließlich auch 
in der Form S= Eye Ha (452) 
angeben. Man erkennt: Die bei ebener WVellenausbreitung, das heißt im fernen 
Fernfeld einer Antenne, sekundlich durch die Flächeneinheit transportierte 
Strahlungsenergie, also die Strahlungsleistung je Flächeneinheit, ist gleich dem 


Produkt aus den an der betrefienden Stelle herrschenden Effektivwerten der 
elektrischen und magnetischen Feldstärke. 
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3. Die geerdete Antenne 
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Die Strom-Spannungsverteilung auf einem }/2 langen Dipol ist nach Bild 272 
so, daß iin seiner Mitte dauernd ein Strombauch und ein Spannungsknoten liegen. 
Aus der Symmetrie des elektrischen Feldes folgt, daß eine in der Mitte des 
Dipols senkrecht zu seiner Achse gelegene Ebene eine Äquipotentialfläche mit 
dem dauernden PotentialNull bildet (‚Bild 284g). Da aufeiner Äquipotentialfläche 


alle Feldlinien stets senkrecht auf- 
treffen, das heißt die elektrische 
Feldstärke in der Ebene keine Kom- 
ponente aufweist, kann man dort, 
ohne an der Strom-Spannungsver- 
teilung auf dem Dipol und seinem 
Feldverlauf etwas zu verändern, 
eine unbegrenzt große metallische 
und damit leitende Platte anbrin- 
gen. Man kann anschließend sogar, 
ohne das Feld oberhalb der Platte 
zu verzerrten, die ganze untere 
Hälfte des Dipols fortnelımen. Die 
Strom- und Spannungsverteilung 
auf dem oberen Dipolstab sowie 
das Feld im oberen Halbraum 
bleiben davon unberührt (Bild 
284 b). 

Von dieser Möglichkeit wird in 
der Sendetechnik, da die Erdober- 
fläche wegen ilıres leitenden Grund- 
wassers mit einiger Annäherung 
als eine gut leitende Schicht auf- 
gefaßt werden kann, weitgehend 
Gebrauch gemacht. Das Ergebnis 
ist die geerdete Antenne oder die 
Stabantenne. Sie wird auch Mar- 
coni-Antenne oder Halbdipol ge- 
nannt. Eine geerdete Antenne 
strahlt in ihren Halbraum genauso 
wie ein Dipol. Sie ist im abgestimm- 
ten Zustand 2/4 lang. 

Dort, wo die Verschiebeströme i, 
des Außenraumes auf die Frd- 
oberfläche auftrefien, verwandeln 
sie sich wieder in Konvektions- 
ströme ?;, die in den oberflächen- 
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Bild 284. Entwicklung der Stabantenne 
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nahen Schichten der Erde zum Antennenfußpunkt zurückfliießen (Bild 284c). 
Wäre die Erdoberfläche ideal leitend, würde die elektrische Feldstärke in 
ihr Null sein. Da sie jedoch in Wirklichkeit, je nach der Bodenbeschaffenheit, 
zum Teil recht erhebliche Ausbreitungswiderstände aufweist, verursachen die 
Erdströme Spannungsgefälle und Stromwärmeverluste in ihr. Deshalb trefien 
die Feldlinien des Außenraumes nicht mehr senkrecht, sondern vornübergebeugt 
auf den Boden. Dadurch wird das Außenfeld in Bodennähe geschwächt und ver- 
zerrt. Bild 285 zeigt die Verformung der vertikalen Richtcharakteristik. Das 
ideale Kreisdiagramm mit seiner Maximalintensität in der Horizontalebene geht 
in eine von der Erdoberfläche sich abhebende Keule über. 


Bild 285. Verformung des vertikalen 
Richtdingramms einer A/4-Stab- 
antenne durch verschieden gute 

Bodenleitfühlgkeit (a bei Idenler Leit- 

fühigkelt des Bodens, 5 be) normalen 

Bodenverhältnissen, e bel schlecht 
leitendem Boden) 


Um die Iirdverluste möglichst geringzuhalten, umgibt man den Antennenfuß- 
punkt in einem Umkreis, dessen Radius etwa gleich der Antennenhöhe ist, mit 
einem blanken, in das Grundwasser versenkten und vorwiegend radial ange- 
ordneten Metallnetz. In unmittelbarer Nähe des Antennenfußpunktes, also dort, wo 
sich die Rückströme sammeln und eine große Stromdichte zustande kommt, wird 
eine massive Scheibe oder ein massiver Metallzylinder als Rückleiter in die Erde 
gelassen. 

Ähnlich den Verschiebeströmen des Nahfeldes müssen sich auch die Verschie- 
bungsflüsse des Fernfeldes in der Erdoberfläche über Leitungsströme schließen. 
Vergleiche dazu Bild 358. Die Erdwiderstände bewirken hier eine Dämpfung der 
sich ausbreitenden Wellen. Die Dämpfung ist um so größer, je kleiner die Wellen- 
länge ist. Aus diesem Grunde breiten sich lange Wellen längs der Erdoberfläche 
besser als kurze Wellen aus. Wenn trotzdem die kurzen Wellen eine größere 
Reichweite zeigen, so liegt das daran, daß sich die kurzen Wellen im allgemeinen 
nicht als Bodenwellen, sondern als Raumwellen mit vielfachen Reflexionen an 
den Ionosphärenschichten und der Erdoberfläche ausbreiten. 


4. Wichtige Antennenkenngrößen 


Im folgenden sollen ohne besondere Ableitung für die wichtigsten Kenngrößen 
einer Antenne oder Antennenanordnung formelmäßige Ausdrücke angegeben 
werden. Die Formeln haben leider fast alle die Eigenschaft, daß sie nur unter be- 
stimmten Bedingungen gelten. Die einen haben beispielsweise nur dann volle 
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Gültigkeit, wenn die Antennenhöhe klein gegen die Wellenlänge ist, die anderen 
nur dann, wenn die Antenne in ihrer Grundwelle erregt ist. Vor ihrer Anwendung 
muß daher stets geprüft werden, ob sie für den jeweiligen Fall geeignet sind. 

Die Formeln sind vielfach, vor allem dann, wenn bei ihrer Aufstellung die Strom- 
Spannungsverteilung eine Rolle spielt, der Theorie der leer laufenden Lecherlei- 
tung entlehnt. Die Grenzen für diese direkte Übertragung von Gesetzen aus der 
Leitungstheorie auf die Antennentheorie liegen dort, wo Verluste und Abstrah- 
lung einer Antenne nicht mehr vernachlässigt werden dürfen. Das ist beispiels- 
weise bei der Berechnung des Eingangswiderstandes einer Antenne der Fall. 


a) Strahlungsleistung einer Antenne 


Die Gleichungssysteme Gl. (445) und (446) sind für die am Empfangsort einer 
Sendung zu erwartenden Feldstärken von Bedeutung. Sendeseitig interessiert 
besonders der Wert der insgesamt von den Antennen abgestrahlten Leistung. Sie 
stellt die eigentliche Nutzleistung des Senders dar. Aus ihr läßt sich der reelle 
Betrag im Eingangswiderstand der Antenne berechnen. Die Strahlungsleistung 
wird aus der Energie, die sekundlich an das Fernfeld abgegeben wird, ermittelt. 
Durch ein senkrecht zur Ausbreitungsrichtung der Wellen orientiertes Flächen- 
element von der Größe dF flutet nach Gl. (450) eine Leistung von 


B2 
dP=SdF mit S=— 
7 
Integriert man diesen Ausdruck über eine in Form einer Kugelschale um den 
Strahler gelegte Fläche, so erhält man die vom Sender insgesamt abgestrahlte 
Leistung. 
Bei der Berechnung des Integrals nach dem Ansatz 


Lil; 
p= [apr= [sar=,. [Binar 


hat man zu beachten, daß sich Strahlungsdichte S und elektrische Feldstärke EZ 
entsprechend Gl. (443) von Raumpunkt zu Raumpunkt ändern. 

Als Ergebnis der Integration erhält man für eine geerdete Antenne mit einer 
Höhe von As 2/4 folgende Zahlenwertgleichung: 


x 


Strahlungsleistung 
2 .\2 | einer geerdeten Antenne 


(Zin A, A, und Ain der gleichen Maßeinheit, P, in W) 

In dieser Formel ist I der Effektivwert des Stromes im Antennenspeisepunkt; 
A, stellt die sogenannte wirksame oder effektive Antennenhöhe dar. Sie ist 
kleiner als die mechanische Höhe A der Antenne. Der Grund für die Einführung 
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einer wirksamen Höhe liegt darin, daß bei der Ableitung der Feldgleichung und 
Leistungsformeln mit einem über die ganze Antennenlänge konstanten Strom 
von der Größe des Speisepunktstromes gerechnet wurde. Man nahm gewisser- 
maßen an, daß jedes Leiterelement der Antenne in gleichem Maße an der Ener- 
gieausstrahlung beteiligt ist. In Wirklichkeit ist dies wegen der sinusförmigen 
Stromverteilung nicht der Fall. Die oberen Teile einer Antenne liefern wegen 
ihres geringeren Strombelages einen kleineren Beitrag zum Gesamtfeld als die 
unteren Teile des Antennenstabes, in denen ein großer Strom fließt. Mit Hilfe 


I> 


Aw 4(h+2h) e 


Bild 256. Wirksame Höhe verschiedener Antennen (2 Dipol von großem Schlankheitsgrad, 
b Stabantenne von großem Schlankheitsgrad, ce Antenne mit Verlängerungsspule, 
d L-Antenne, s Schirmantenne) 


einer Mittelwertsrechnung läßt sich eine Antenne mit ungleichförmiger Strom- 
verteilung von der mechanischen Höhe % leicht in eine solche mit konstantem 
Strombelag, aber etwas kleinerer wirksamer Höhe A, umwandeln. In Bild 286 
ist für einige häufig vorkommende Antennenformen die wirksame Antennenhöhe 
angegeben. Das linke Bild zeigt jeweils die wirkliche Stromverteilung und die 
mechanische Höhe Ah, das rechte Bild die Ersatzantenne von der reduzierten 
Höhe A, und dem konstanten Strombelag. 

Der Faktor 2/x bei der Stabantenne und dem Dipol gilt strenggenommen nur 
für der Fall der Abstimmung. Im nichtabgestimmten Betrieb ist die Stromver- 
teilung keine sinusförmige mehr und daher die wirksame Höhe eine etwas an- 
dere. Bei sehr niedrigen Stabantennen ist h,, ähnlich wie in Bild 286c, nur 
etwa 0,5 A. 

Die Strahlungsleistung eines Dipols ist, da er von seinen beiden Stüben Energie 
abstrahlt, doppelt so groß wie die einer geerdeten Stabantenne. Führt man beim 
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Dipol statt A,, die wirksame Länge /, ein, setzt man demnach in Gl. (453) 
hu = Iu/2, so ergibt sich für den Dipol mit 2 < A/2 die Zahlenwertgleichung 


Al? 
oder E 
W\% 2 Strahlungsleistung 
Dr ) : eines Dipols GE 


(Iin A, !,, und Ain der gleichen Maßeinheit, P, in W) 


b) Strahlungswiderstand einer Antenne 


Die Gleichungen (453) und (454) haben die Form der bekannten Leistungsformel 
P= RI:. Der in den Gleichungen vor 7? stehende Faktor muß demnach die 
Dimension eines Widerstandes haben. Man hat ihn aus diesem Grunde auch 
direkt einen Widerstand, und zwar den Strahlungswiderstand, genanntundmit R, 
bezeichnet. Er stellt den Widerstand dar, den man sich in bezug auf die Wirk- 
leistungsverhältnisse im Antennenfußpunkt angebracht denken kann. Er nimmt 
dort, vom Antennenstrom I durchflossen, gewissermaßen eine Leistung von der 
Größe der Strahlungsleistung auf. Nach Gl. (453) und (454) gelten für R, die 
Zahlenwertgleichungen 


1,\2 L,\2 
R, = 790 () = 800 (m beim Dipol 
455 
( 1. \® ("uw | un 
R,= 1579 17) = 1600 ) bei der Stabantenne 


(l,, A, und Ain der gleichen Maßeinheit, R,in Q) 
Für einen A/2-Dipol ergibt sich, wenn man bedenkt, daß nach Bild 286a 


in = SI =: Zn — u ist, ein Strahlungswiderstand von etwa 80.0. Eine ab- 
Ei vol 3 2 Ze 2 

gestimmte Stabantenne von A = z oder Au = — — = —- hat einen Strah- 

lungswiderstand von etwa 40 Q. ar 


Die Gleichung (455) heißt die „Rüdenbergsche Gleichung“. Sie gibt die wahren 
Verhältnisse insofern nicht ganz genau wieder, als die bei ihrer Entwicklung ge- 
machte Annahme einer genau kreisförmigen Strahlungscharakteristik nicht ganz 
der Wirklichkeit entspricht. Die genaue Theorie liefert für die abgestimmte An- 
tenne statt 40 2 einen Wert von 36,6 & und für den Dipol statt 80 I einen Wert 
von 73,2 Q. 

Es läßt sich zeigen, daB die Rüdenbergsche Formel und die exakte Theorie um 
so besser übereinstimmen, je niedriger die Antenne ist. 

Gl. (455) gilt auf keinen Fall, auch nicht angenähert, für Antennen und Dipole, 
die länger als A/4 beziehungsweise A/2 sind, da hier die Stromverteilung und 
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Strahlungscharakteristik, wie Bild 275 veranschaulicht, grundsätzlich anders- 
artig sind. Für derartige Antennen benutzt man am besten das in Bild 287 
dargestellte und von Siegel auf Grund der genaueren Theorie berechnete Dia- 
gramm. 

Sind die Antennen- oder Dipolstübe im Vergleich zu ihrer Länge nicht mehr, wie 
bisher angenommen, dünn, sondern verhältnismäßig dick, dann gehen die Strah- 


VIA/2|- 1R/2-Stabantenne 
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Bild 287. Der Strahlungswiderstand eines Dipols oder elner Stabantenne 


lungswiderstände stark herunter. Beträgt das Verhältnis der Länge eines ab- 
gestimmten Dipols zum Durchmesser seiner Stäbe, sein sogenannter Schlank- 
heitsgrad, zum Beispiel nur 20 statt wie bei dünnen Antennenstäben 200 oder 
100, so sinkt der Strahlungswiderstand von 73,2 N aufetwa 60.0. 


c) Eingangswiderstand einer Antenne 


Die Kenntnis des Eingangswiderstandes einer Antenne und seine Abhängigkeit 
von den Abmessungen ist für die richtige Anpassung der Antenne an den Sender 
oder die zwischengeschaltete Speiseleitung von fundamentaler Bedeutung. Der 
Antennenwiderstand 3, ist im allgemeinen ein komplexer. Nur im Fall der Ab- 
stimmung wird er rein reell. Man setzt ihn gewöhnlich an in der Form 


Bu=eRı tjXı 

«) Wirkkomponente 

Die Wirkkomponente 2, setzt sich zusammen aus dem Strahlungswiderstand R, 
und dem Antennenverlustwiderstand R,. Nach Bild 287 ist R, stark vom Ver- 
hältnis %/A oder l/A abhängig. Als Verlustquellen kommen hauptsächlich der 
Längswiderstand des Antennendrahtes, der wegen des Skineffektes bei hohen 
Frequenzen nicht mehr vernachlässigbar klein ist, und bei geerdsten, lotrechten 
Antennen noch die Ableitungsverluste in den Halteseilen und die Erdungsver- 
luste in Frage. Auch das Sprühen der unter hoher Spannung stehenden Antennen- 
spitzen stellt einen Wirkverlust dar. Die Wirkverluste lassen sich ähnlich der 
Strahlungsleistung in Verbindung mit dem Quadrat des Speiscstromes durch 
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einen Wirkwiderstand, der mit R, bezeichnet wird, verkörpern. Er wird ebenfalls 
am Fußpunkt der Antenne liegend und dort vom Speisestrom durchflossen an- 
genommen. Das Verhältnis der abgestrahlten Nutzenergie zu der der Antenne 
insgesamt zugeführten Wirkenergie bezeichnet man als den Antennenwirkungs- 
grad. Aus dem Ansatz 


REEEN 
Tee 
folgt 
R, 2 
"22... TEE 456 
MWTRLR, em 


Langwellen-Antennen, deren Höhe aus bautechnischen Gründen häufig nicht 
hoch genug ausgeführt werden können, und bei denen dann das Verhältnis 
Aula < 0,25 ist, haben einen verhältnismäßig kleinen Strahlungswiderstand. Bei 
ihnen kommt es ganz besonders darauf an, daß der Erdwiderstand, der die 
Hauptverlustquelle darstellt, durch ein ausgedehntes metallisches Erdnetz klein- 
gehalten wird. Hat zum Beispiel eine Sendeantenne für A = 500 m eine Höhe von 
nur 60 m, so ist ihr Strahlungswiderstand 
h (2 » 60\? 


R, = 1579 - = 1579 500 ) =950 


gegenüber 36,6 bei Abstimmung. Haben dabei die gesamten Verlustwider- 
stände einen Wert von schätzungsweise 3 (2, so beträgt der Antennenwirkungs- 


u 
9,5 +3 


grad nur 7 = 


ß) Blindkomponente 


Neben dem Wirkwiderstand hat die Antenne noch einen stark von ihrer Länge 
abhängigen Blindwiderstand X,. Er läßt sich aus der sinusförmigen oder doch 
angenähert sinusförmigen Strom-Spannungsverteilung längs des Antennendrahtes 
begründen. Die Knoten- und Bauchstellen sind der sichtbare Ausdruck dafür, 
daß sich auf der Antenne stehende Wellen ausgebildet haben und damit auf ihr - 
außer der Strahlungsenergie - Blindenergien hin- und hergeschafft werden. Wo 
aber Blindenergien verarbeitet werden, macht sich im Widerstand eine Blind- 
komponente bemerkbar. Sie verschwindet nur bei entsprechender Abstimmung 
oder Kompensation. Wie in jedem Schwingkreis sind auch auf der Antenne die 
Blindspannungen und -ströme um die Güte des Antennenkreises größer als die 
Wirkspannungen und -ströme. Sie überdecken damit die Wirkspannungen und 
-Ströme um ein Vielfaches, so daß in der Strom-Spannungsverteilung nur sie in 
Erscheinung treten. Die Wirkkomponenten machen sich lediglich in den geringen 
Verformungen der sinusförmigen Verteilungskurve bemerkbar. 

Zu zeigt in Abhängigkeit von der Länge der Antenne oder des Dipols bei kon- 
stantgehaltener Frequenz einen ganz ähnlichen Verlauf wie der Eingangswider- 
stand einer leer laufenden Lecherleitung. Das erklärt sich daraus, daß der Dipol 
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in erster Nüherung als das auseinandergespreizte Ende einer leer laufenden HF- 
Leitung aufgefaßt werden kann. Bild 288 deutet dies noch einmal für eine Knick- 
stelle in A/4 beziehungsweise 2/2 Entfernung vom Leiterende an. Bei der Span- 
nungsverteilung ist nicht die Spannung des einen Leiters gegenüber dem anderen 
(unsymmetrische Speisung) dargestellt, sondern es sind die Spannungen so auf- 
getragen, wie sie die Leiter bei symmetrischer Erregung gegen Erde führen. 
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3, bei Abstimmung en 34 bei Abstimmung 0 | 


reell und groß 


reell und klein 
Parallelschwingkreis als Ersotzschaltung 


Reihenschwingkreis als Ersotzschaltung 


Bild 238. Der Dipol als auseinandergespreizte Lecherleitung mit Ersatzschaltbild 
(a Halbwellendipol, 5 Ganzwellendipol) i 


Der Eingangswiderstand einer offenen HF-Leitung ist ein reiner Blindwiderstand. If 
Er gehorcht dem Gesetz 31; = — jZ; eot ßL [Gl. (265)]. In der Formel bedeutet j | 
Z; = YL,/C,, den Wellenwiderstand der Leitung. Für Antennen, besonders für 
niedrige mit vernachlässigbarem Strahlungswiderstand, ergibt sich ganz analog 


X -ıza cr für Dipole | 
(457) 
j 14 az L für Stabantennen | 
IX = - 124, 008 ür ante | 
Zp und Z, stellen die Wellenwiderstände der Antenne dar. Wie schon in den 
einleitenden Abschnitten zum Kapitel „Antennen“ [Gl. (431)] gezeigt wurde, 
hat ein Dipol von der Stärke d und der Gesamtlänge 2 einen Wellenwiderstand 
von £ | 
—2. = 120 In 0,575 Hm 7 yellenwiderstend des Dipols (458) 
Q d/cm I 
39 Schröder, EL. NACHR.-TECHN.I 1 
ı Ds 
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Für Stabantennen in niedriger Höhe über dem Erdboden ergibt sich, da 


kjcm C 
este a 15 / Dee 113 teilen — 10718 
H d/em F Rem 
2 In 1,15 —— 
d/cm 


ist, ein Wellenwiderstand von 


Zr 60 In 1,15 en Wellenwiderstand der Stabantenne (459) 
Q d/cm 


Die negative cot-Funktion in Gl. (457) besagt, daß der Blindwiderstand zum 
Beispiel eines Dipols bei kleinen Längen (} < 2/2) kapozitiv ist, dann bei = 2/2 
den Wert Null annimmt, um anschließend für 4/2 <2! < A induktiv und schließ- 
lich bei 2 =4 unendlich groß zu werden. 


y) Gesamtwiderstand 


Den Verlauf des Gesamtwiderstandes 3, der Antenne erhält man durch ge- 
schickte Zusammenfassung der Wirk- und Blindwiderstandsbeträge. In der 
Nähe der ersten Resonanzstelle bei ? => A/2 kann man einfach AR, und j X, vek- 
toriell addieren, da beide dem Ersatzschaltbild nach in Reihe liegen. Das ist in 
der Nähe der zweiten Resonanzstelle bei Z = A nicht möglich. Die Entwicklung 


eines geschlossenen und für alle Fälle gültigen Formelausdruckes führt auf die 
Gleichungen 


I sel 
Rı — jZp sin cos" ] 

Bi = art Bla! beim Dipol 

A '\ZpJ ) 

2 Zah Au 
Bu = - bei der Stabantenne 
‚o2nh, (Ri 2rh 
, ı A, 


Für eine auf die Grundwelle abgestimmte Antenne, also für I = A/2 beziehungs- 
weise A = A/4, gehen die Gleichungen über in 


Für eine auf die erste Oberwelle abgestimmte Antenne, also für 2 = A beziehungs- 
weise h = 4/2, wird 


u zu 
du=, eziehungsweise = 


Bild 289 veranschaulicht in der stark ausgezogenen Kurve den nach GI. (460) 
berechenbaren Eingangswiderstand eines sehr schlanken Dipols in Abhängigkeit 
vom Verhältnis seiner Länge ! zur Wellenlänge A. Man erkennt: Bei kleinen 
Längen (l=20,14) überwiegt der Blindwiderstand den Wirkwiderstand. Ein 
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kurzer Dipol hat wie die leor laufende HF-Leitung einen vorwiegend kapazitiven 
Eingangswiderstand. Bei Abstimmung auf die erregende Frequenz (l => A/2) ver- 
schwindet die Blindkomponente (Punkt A der Kurve). Der Eingangswider- 
stand wird hier rein reell gleich R, + R, und damit etwa 70. groß. (Eine A/4 
lange leer laufende und verlustlos gedachte HF-Leitung würde den Kurzschluß- 
widerstand Null zeigen.) Greift man auf die Vorstellung eines Dipols - oder auch 
einer Stabantenne — als eines offenen Schwingkreises zurück, dann kann man 
den Dipol in dieser Resonanzlage ersatzschaltungsmäßig durch einen verlust- 
behafteten Reihenschwingkreis wiedergeben. Vergleiche dazu die Ersatzschalt- 
bilder in 288a und 289. 

Mit zunehmender Länge (A/2 <!</ A) wird der Eingangswiderstand wie bei der 
offenen HF-Leitung zunächst induktiv, um dann später bei 1 > A wieder kapa- 
zitiv zu werden. Bei > Aliegt die zweite Resonanzstelle mit R, => 2000 2 
(Punkt B der Kurve). An dieser Stelle zeigt der Dipoleingangswiderstand eine 
starke Abweichung von dem der HT-Leitung. Während eine offene A/2 lange 
Lecherleitung als praktisch verlustloser Parallelschwingkreis einen unendlich 
großen Widerstand aufweist, hat der A lange Dipol einen durchaus endlichen 
Eingangswiderstand R,. Das liegt daran, daß der Dipol Wirkenergie abstrahlt. 
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Bild 280. Ortskurve des Eingangswiderstandes eines Dipols in Abhlingigkelt vom Verhältnis 1/2 
für verschiedene Schlankheltsgrade 


33° 
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Der wirksame Widerstand A, stimmt nun aber nicht einfach mit dem nach 
Bild 287 zu l=i gehörigen Strahlungswiderstand von 2, 7180. überein, 
sondern liegt in der Größenordnung von ein- bis zweitausend Ohm. Das hängt 
damit zusammen, daß R, im Grunde genommen ein speziell nur die Leistungs- 
abgabe charakterisierender Widerstand ist. Er war zu diesem Zweck als am An- 
tennenfußpunkt vorhanden angenommen worden. In Wirklichkeit wird aber die 
Energie an allen Stellen des Dipols abgestrahlt. Dementsprechend ist 2, seinem 
Wesen nach ein längs der Dipolstäbe verteilter Widerstand, der auch im Ersatz- 
bild als Längswiderstand eingezeichnet werden muß. Man kann auch so sagen: 
R, ist der Widerstand, der zusammen mit dem größten effektiven Strom (Strom- 
bauch-Strom) die Strablungsleistung charakterisiert. Man muß sich ihn entweder, 
wie eben ausgeführt, über die ganze Antenne verteilt oder aber konzentriert dort 
liegend denken, wo der größte Strom fließt. Beim A/2-Dipol liegt der Strombauch 
am Antenneneingang; deshalb liest R, hier am Eingang. Beim #-Dipol liegt die 
Strombauchstelle in der Mitte der Dipolstäbe, folglich liegt R, hier, wie auch im 
Bild 289 (Ersatzschaltung) gezeigt, als Längswiderstand mitten im Schwingkreis 
in der Nähe der wirksamen Induktivität. Ähnlich wie man nun bei einem ge- 
wöhnlichen Parallelschwingkreis einen Reihenwiderstand R nach der Formel 
Rx = L/RC in einen hochohmigen Parallelwiderstand Rx transformieren kann, 
läßt sich auch hier der verteilte oder an der Strombauchstelle konzentriert liegend 
gedachte Längswiderstand R, nach der gleichen Formel in einen Parallelwider- 
stand transformieren. Man führt zu diesem Zweck für das Verhältnis L/C das 


durch Gl. (458) festgelegte Quadrat des Wellenwiderstandes Zn des Dipols ein 
und schreibt damit 


25 

R,=Rı=7, 
Sind die Abmessungen eines Dipols beispielsweise so gewählt, daß Zp = 6000 
und R, nach Bild 287 für l/} = leinen Wert von etwa 180 ©? hat, ergibt sich 


600° D? 


= po 


= 200002 

Zu dem gleichen Resultat führt auch Gl. (460), wie es oben gezeigt wurde, 
Außer in den Punkten 1/2 »>0,5 und => 1 durchläuft die Widerstandskurve 
spiralförmig noch in weiteren Punkten die reelle Achse, ein Zeichen dafür, daß 
der Dipol mehrere Eigenfrequenzen hat. In Punkt C ist der Dipol 3 A/2 lang. Am 
Speisepunkt liegt wieder ein Strombauch. Infolgedessen kann hier der Strab- 
lungswiderstand wieder als im Speisepunkt angebracht gedacht werden, und 
zwar mit einem Wert von etwa 100, wie er sich aus der Kurve von Bild 287 
ergibt. 

Bei eingehender Betrachtung der Ortskurve des Eingangswiderstandes erkennt 
man, daß die genauen Resonanzstellen, also die Durchgangspunkte der Ortskurve 
durch die reelle Achse nicht genau bei Z = )/2 oder 1/A = 0,5 beziehungsweise 
1 = A oder I/A = 1, sondern etwas davor liegen. Zur genauen Abstimmung muB 
die Dipollänge etwas kleiner als A/2 oder ein Vielfaches davon gewählt werden. 
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Man bezeichnet diese Erscheinung als „Resonanzverkürzung‘“. Die Verkürzung 
ist bei dünnen Dipolen geringer als bei dicken. Dem Bild nach beträgt sie bei 
dünnen etwa 2% (l/A = 0,98 statt 1) und bei dicken je nach dem Schlankheits- 
grad 10% oder 20% (l/A = 0,9 beziehungsweise 0,8 statt 1). Die Ursache für die 
Verkürzung der Resonanzlänge liegt darin, daß die Dipolenden, wenn sie nicht 
unendlich dünn sind, eine gegenüber der normalen Verteilung etwas erhöhte 
Kapazität (Endkapazität) besitzen. Durch sie wird die Resonanzfrequenz gegen- 
über dem theoretischen, für kontinuierliche Verteilung geltenden Wert herunter- 
gesetzt beziehungsweise die Eigenwelle heraufgesetzt. Man muß den Dipol dem- 
nach verkürzen, um auf die alte Resonanzfrequenz zu kommen. Da dicke Dipole 
größere Endkapazitäten als schlanke Dipole aufweisen, müssen sie stärker als 
die schlanken verkürzt werden. 


d 


are 
Ires=0,88A 
—— 30 
Ires=0,851 Bild 290. Verkürzung der Resonanzlänge 


20 eines Ganzwellendipols in Abhängigkeit 
Ires=0,81A men U von seinem Schlankheitsgrad !/d 
d 
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Bild 290 zeigt, wie sich die Resonanzlänge eines Ganzwellendipols in Abhängig- 
keit von seinem Schlankheitsgrad ändert. Die erforderliche Verkürzung ist; beim 
4/2-Dipol eine etwas andere als beim }-Dipol. Sie hängt außer vom Schlankheits- 
grad noch von der Entfernung und der Ausbildung der inneren Dipolenden ab. 
Gleichzeitig mit der Verkürzung findet, wie die gestrichelten Kurven in Bild 289 
andeuten und im nächsten Abschnitt begründet wird, ein wesentlicher Rück- 
gang des Resonanzwiderstandes in der A-Abstimmung statt. Der Durchmesser 
der Ortskurve wird beträchtlich kleiner. 


d) Breitbandantennen 

Im praktischen Betrieb soll eine Antenne in einem ihrer beiden ersten Resonanz- 
punkte arbeiten, denn nur bei Abstimmung fließt in ihr ein großer Resonanzstrom 
und wird ein Maximum an elektromagnetischer Energie abgestrahlt. Die Ab- 
stimmung der Antennenlänge auf die auszusendende \Vellenlänge ist; eines der 
Probleme des Sendebetriebes. Dabei ist zu beachten, daß ein modulierter Sender 
nicht nur die Trägerwelle, sondern ein ganzes Wellenband aussendet. Wenn 
größere Verzerrungen in der Modulation vermieden werden sollen, muß die Tre- 
quenzabhängigkeit des Antennen-Eingangswiderstandes innerhalb des gesamten 
zu übertragenden Frequenzbandes kleingehalten werden. 

Die dick ausgezogene Ortskurve in Bild 289, die für dünne Antennenstäbe 
(l[d == 500) gilt, zeigt beispielsweise, daß, ausgehend von dem Punkt Z/A ==], 
bei + 10%iger Frequenzänderung schon beinahe ein Halbkreis der Ortskurve 


N 
l 
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überstrichen wird. Wünschenswert wäre dagegen, wenn der Zeiger des Eingangs- 
widerstandes mit seiner Spitze bei allen in Trage kommenden Frequenzen stets 
innerhalb des schraffierten Kreises bliebe. Einer der Wege, einen annähernd 
konstanten Eingangswiderstand zu erhalten, ist die Verwendung von sogenannten 


Breitbandantennen. Er kann vor allem bei kurzen Wellen begangen werden. 
Da die starke Frequenzabhängig- 


keit einfacher Stabdipole und -an- ß A 
tennen hauptsächlich vom Fre- = 
quenzgang des Blindwiderstandes ER 

der Antenne herrührt und dieser 

nach GI. (457) durch Wahl des 

Z-Wertes der Antenne beeinflußt 

werden kann, und zwar in dem 

Sinne, daß er um so kleiner wird, I] 

je kleiner Z ist, kommt es darauf - 1 

an, den Wellenwiderstand mög- u 

lichst geringzuhalten. Wie ein ee 

Blick auf die Gleichungen 458 


und 459 zeigt, läßt er sich ohne Hoi 

weiteres durch Vergrößerung des 6 b | 
Drahtdurchmessers d oder, ganz 2 - Leitung 
allgemein, durch eine Quer- | a 
schnittsvergrößerung der Antenne 

verkleinern. Im Gebiet sehr kurzer Bild 291. Breitbanddipole (a horizontaler, dünner 
Wellen führt man daher die Dipole Stabdipol, 5 flächenförmiger Breitbanddipol, 


nicht mehr als dünne Stabdipole e breitbandiger Rohrdipol, d vertikaler Breitbanddipo) 
" e mit axialer Speisung [Spelsekabel liegt nicht im 
aus, sondern verwendet,wie es Bild ae nlıarstelan 
291 andeutet, besonders geformte 
dicke Flach- und Rohrdipole. 
Bild 292 zeigt als Beispiel einer technischen Ausführung einen horizontal-polari- 
sierten und für einen Frequenzbereich von 80 --- 330 MHz geeigneten Breitband- 
dipol der Firma Rohde d: Schwarz. Die Gesamtlänge entspricht etwa der halben 
Wellenlänge der untersten Betriebsfrequenz. Das Übergangsstück zwischen den 
beiden Dipolhällten ist als Symmetrierübertrager zwischen dem unsymmetrischen 
Speisekabel und dem symmetrischen Dipol ausgebildet. 
Zu den Breitbandantennen gehören auch die Reusenantennen (Bild 293). An 
Stelle vollwandiger Antennenmaste oder Dipolstäbe werden hier zylinderförmig 
angeordnete Stäbe oder Drähte mit konischer oder kegelförmiger Verjüngung 
zur Speisestelle hin verwendet. Die Verjüngungen vermeiden die sonst sehr 
großen Kapazitäten zwischen den Stirnflächen an den Speisestellen und ermög- 
lichen gleichzeitig eine Widerstandsanpassung zwischen Antenne und Leitung. 
Wegen ihrer Ähnlichkeit mit einer Fischreuse heißen solche Antennen Reusen- 
antennen. Sie haben den Vorzug leichter Bauweise und geringen Windwider- 
standes. 
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Bild 292. Horizontal-polarisierter Breitbanddipol 80...330 MHz mit Symmotrlerübertrager 
(Werkfoto Rohda d: Schwarz) 


Bild 293, Reusenantennen (a vertikale, 
geerdete Reusenantenne, 5 reusenartig 
aufgebauter Horizontaldipol) 


Eine weitere Verbesserung der Breitbandeigenschaften läßt sich dadurch er- 
zielen, daß man der Antenne im Speisepunkt ein Schaltelement hinzufügt, dessen 
Frequenzgang in bezug auf den Blindwiderstand den entgegengesetzten Gang 
wie die Antenne zeigt. Das hinzuzusetzende Schaltelement muß so beschaffen 
sein, daß es keine Energieverluste verursacht. Diese Eigenschaft zeigt ein Schwing- 
kreis. Im Fall des A/2-Dipols, der ersatzschaltmäßig einen Reihenschwingkreis 
darstellt, kann als Zusatzschaltung ein Parallelschwingkreis genommen werden 
(Bild 294). Er belastet wegen seiner Hochohmigkeit die Energiequelle nicht. 
Andererseits verhält er sich frequenzmäßig entgegengesetzt wie ein Reihen- 
schwingkreis. Während der Reihenschwingkreis von der Resonanzstelle aus mit 
zunehmender Frequenz induktiver wird, nimmt der Parallelschwingkreis eine 
kapazitive Komponente an. Bei geschickter Bemessung kompensieren sich beide 
Blindanteile in einem größeren Trequenzbereich so aus, daß der Gesamtschein- 
widerstand annähernd reell und konstant bleibt. 
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Bild 294 veranschaulicht die Entwicklung eines solchen „kompensierten“ Breit- 
banddipols. Statt eines schlanken wird zunächst ein möglichst dicker Dipol mit 
niedrigem Wellenwiderstand genommen. Diesem wird dann am Speisepunkt das 
Kompensationselement parallelgeschaltet. Bei längeren Wellen werden für den 
Zusatzschwingkreis konzentrierte Induktivitäten und Kapazitäten benutzt. Im 
Gebiet der ultrakurzen Wellen verwendet man abgestimmte Leitungsstücke, 


also zum Beispiel eine A/4 lange kurzgeschlossene HF-Leitung oder einen A/4- 
Sperttopf. 


für lange Wellen 


+ 
— kurze Wellen 


Ü l 
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kompensierter 
Dipol + Sperrkreis Breitbanddipol 


Bild 294. Kompensierter A/2-Breitbanddipol und seine Entwicklung 


In ähnlicher Weise kann auch dem hochohmigen A-Dipol durch die Reihenschal- 
tung eines Reihenschwingkreises Breitbandcharakter verliehen werden. Das Er- 
gebnis dieser Kombination ist der in Bild 291c dargestellte Rohrdipol. Zum Ver- 
ständnis seiner Wirkungsweise kommt man, wenn man sich klarınacht, daß von 
den Enden a der Speiseleitung aus die Fußpunkte 5 des Rohrdipols gespeist wer- 
den müssen. Zwischen a und 5 ist aber keine direkte metallische Verbindung, 
sondern eine offene A/4-Leitung eingeschaltet. Sie ist im Innern des Rohrdipols 
angeordnet. Vergleiche dazu auch Bild 162b. Eine offene A/4-Leitung wirkt wie 
ein Reihenschwingkreis und hat bei genauer Abstimmung den Eingangswider- 
stand Null. Dadurch schaltet sie hochfrequenzmäßig die beiden Punkte @ und 5 
durch. Da beide Dipolhälften auf die gleiche Art gespeist werden, erscheinen im 
Ersatzschaltbild zwei Reihenschwingkreise. Sie liegen in Reihe mit dem als 
Parallelschwingkreis wirkenden 2 A/2-Strahbler und ermöglichen bei richtiger 


I. Antennen 521 


Wahl ihres Wellenwiderstandes eine weitgehende Kompensation aller Blind- 
widerstände. 


Unter Verwendung der auf den ersten Seiten des Antennen-Abschnittes über die 
Maximalwerte Umax und Imax aufgestellten Beziehung Gl. (428) lassen sich jetzt 
die wichtigsten Eigenschaften einfacher Antennen berechnen. Zwei Beispiele 
mögen das zeigen. 


Beispiel 41 
Gegeben sei eine Stabantenne von etwa 10m Höhe und Il cm Durchmesser. Ihr Ver- 
lustwiderstand werde zu R, = 302 geschätzt. Auf welche Frequenz (Grundsweolle) ist 
sie abgestimmt? \Velchen Strom und welche Spannung benötigt sie am Speisepunkt, 
wenn sie 1,5 kW abstrablen soll? Welche effektive Spannung tritt dabei an der Stab- 
spitze auf? Welche Resonanzschärfe und Bandbreite hat die Antenne, wenn man sie 
als Schwingkreis auffaßt? 
300 
Aus h=A/4 folgt A=4h=40m und auf Grund der Gleichung Ze u ı 
(Gl. 240b) /, = 300/40 MHz = 7,5 MHz. Als in Resonanz erregto Antenne hat sie 
einen Strahlungswiderstand von R, = 36,6 ). Aus der Forderung nach 1,5 kW ab- 
gestrahlter Energie ergibt sich auf Grund der Formel P, = R,I? ein Speisestrom von 
= 11500\V/36,6 Q = 6,4 A. Für die im Speisepunkt benötigte Spannung ist der ge- 
samte, im vorliegenden Fall reolle Antennenwiderstand R, + %, maßgebend. Es ist 
U=(R,+R,)TI= (86,602 +30) 64A = 253V. Der Wellenwiderstand der An- 
1000 
tenne ergibt sich nach GI. (459) zu Z, = 60 In 1,15 7 423). Mithin wird nach 
Gl. (428) die Spannung an der Stabspitze U max = Imnx 24 = 64 A 423 = 2700V. 
Dem entspricht nach der Definition der Resonanzschürfe als dem Verhältnis der maxi- 
malen Resonanzspannung über C zur Speisespannung eine Resonanzschärfe oder Güte 
von Q = 2700 V/253 V= 10,7. Man hätte Q auch aus der bekannten Formel 
Q=1d=wL/R = ZulRı zu Q = 423 Q/39,6 Q = 10,7 berechnen können. Für die 
Bandbreite der Antenne ergibt sich damit B = f,/Q = 7,5 MHz/10,7 => 0,7 MHz. 


Beispiel 42 
Am Eingang eines 60 m hohen, aus einem 1 cm starken Bronzeseil bestehenden Halb- 
dipols wird ein Speisestrom von 10 A gemessen. Die Botriebsfrequenz beträgt 1,1IMHz. 
Die Verlustwiderstände der Antenne liegen in der Größenordnung von R,=1,20. 
Welchen Eingangswiderstand hat die Antenne in diesem Betriebszustand? \Vie groß 
ist ihre Spannung am Tußpunkt, welche Scheinleistung nimmt sie auf und welche 
Leistung strahlt sie ab? 
A 300 
Aus 7 —i7sInDE>) 
Antenne A/4 = 67,5 m beträgt. Die Antenne ist mit ihrer Höhe von 60 m also nicht 
genau abgestimmt, sie ist zu niedrig und hat deshalb außer ihrem Strahlungswider- 
stand R, noch einen kapazitiven Blindwiderstand. Aus der wirksamen Höho von 


hen 


2 h 
la = — 60m = 38,2 m ergibt sich ein Strablungswiderstand von R, = 1579 =) 
IT A 


oder A = 300/111 = 270m folgt, daß die Resonanzlänge der 


„2 


3 2 
= 1579 = =31,6Q undein RR =R,+ R,= 32,80. Die Blindkomponente 
\ / 
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errechnet sich aus Gl. (457). Mit 


ae on 550 
a Te gu; 


oder 2, = 530N wird 


4 r 2nh N 2x2.60m 
jXı =- jZ, et — = — 55300 cot — ———— = — 530.1 cot 80° = — j 93,4. 
A 270 m 

Somit beträgt der Gesamtscheinwiderstand 3,= Rı +j X, = (32,8 — j 93,4) 
oder |, | = V32,82 + 93,42 = 990). Das bedeutet in bezug auf die Spannung im 
Speisepunkt 7=|3,|1=99 0-10 A = 990 V und in bezug auf die aufgenom- 
mene Scheinleistung ?P= UI = 9900 VA. Abgestrahlt wird nur eine Leistung von 
P,=R 7 = 31,60 - 10?A? = 3160 W. 
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Ein Langwellensender mit der Wellenlänge A = 1000 m gibt an seine Antenne einen 
Strom von 100 A ab. Die wirksame Höhe der Antenne sei 100 m. Wie groß ist die tat- 
sächliche Höhe und die Strahlungsleistung der Antenne? (Antwort: A = 157,1 m, 
P, x 157,9 kW.) 
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Ein Kurzwellensender mit A = 50 m speise einen Z = 16 m langen Dipol mit / = 10A. 
Wie groß ist die Strahlungsleistung? (Antwort: 3,3 kW.) 
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Zwei Dipole, der eine von !, = 2,25 m und der andore von I, — 2,5 m, sollen beide eine 
Leistung von 1kW bei einer Wellenlänge von A = 4,5 m abstrahlen. Welchen Strom 
und welche Leistung nehmen sie auf? Der Antennendzaht habe eine Stärke von l cm. 
R, werde vernachlässigt. Wie groß ist im ersten Fall die Spannung zwischen den Dipol- 
spitzen? 

(Antwort: R,, = 809, genauer 73,20, I, =37A,U,=2%V, P,,=P: 
Zp; = 583, Uynaxı = 2150V, R,„nach Bild 287 850, I, = 3,43 A, 


D2 
X.=1050,]3,4|%$135Q, DT, = 464 V, P,, = 1590 VA.) 


5. Beschvrerte Antennen 


a) Mechanische Abstimmung von Antennen 


Im Kurzwellengebiet kann ein Dipol durch die Wahl seiner Länge ohne weiteres 
auf die Sendefrequenz abgestimmt werden, bei längeren Wellen, zum Beispiel 
den Rundfunkmittel- und -langwellen, ist dies vielfach nicht mehr möglich. Die 
Antenne kann dort aus konstruktiven Gründen nicht so hoch ausgeführt werden, 
wie es der A/4-Wert erfordert. Um auch in diesen Fällen eine optimale Abstrah- 
lung zu erreichen, verlegt man das Leitungsstück, das mechanisch nicht mehr in 
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die Höhe ausgespannt wer- N 
den konnte, waagerecht | \ 
(Bild 295). Das horizontale 
Leitungsstück trägt zwar | 
zur Ausstrahlung längs der | 
Erdoberfläche nur wenig | 
bei, da ein Leiter theore- 1 
tisch in Richtung seiner 
Achse nicht strahlt, aber 
die Gesamtantenne wird 
auf diese Weise wenigstens 
abgestimmt und zur Auf- 

nahme größtmöglicher 
Ströme und Spannungen 9 
befähigt. Die Strom-Span- 
nungsverteilung längs der 
geknickten Leitung ist an- 
nähernd die einer in ihrer Eigenfrequenz erregten Leitung. Wie aus dem Bild 
zu ersehen ist, ist die effektive Höhe Ah. dieser sogenannten L-Antenne wegen 
der Konstanz des Stromes im vertikalen Teil praktisch gleich der mechanischen 
Höhe h. 
Man kann den Vorgang der Abstimmung der L-Antenne auch folgendermaßen 
erklären: Eine A/4-Antenne stellt einen offenen Reihenschwingkreis dar, dessen 
wirksame Induktivität in der Nähe des Fußpunktes sitzt, dort nämlich, wo der 
größte Strom fließt, und dessen wirksame Kapazität sich vorwiegend auf die An- 
tennenspitzen konzentriert, weil hier die größten Spannungen gegenüber der 
Erdoberfläche herrschen. Die wirksamen Induktivitäten und Kapazitäten be- 
stimmen die Eigenfrequenz der Antenne. Ist jetzt die Höhe der Antenne im Ver- 
hältnis zu der Wellenlänge, die abgestrahlt werden soll, zu klein, so hat die An- 
tenne gewissermaßen eine zu kleine Induktivität oder Kapazität. Ihre Eigen- 
frequenz ist höher als die Frequenz, die abgestrahlt werden soll. Eine Abstim- 
mung auf die tiefere Frequenz ist möglich, wenn man künstlich entweder die 
Induktivität oder die Kapazität vergrößert. Im vorliegenden Fall wird durch 
Ausspannen des wanagerechten Drahtstückes mit seiner zusätzlichen Kapazität 
C} gegenüber der Erde die Gesamtkapazität der Antenne auf C4 + CA erhöht. 


\ I; 


Bild 205. Die geknickte Antenne und Ihre Ersatzschaltung 


% 
() 


Bild 296. Verschiedene Aus- 
führungen kapazitiv belaste- 
ter Antennen (a L-Antenne, 
d& T-Antenno, e Antenne mit 
Dachkupazität) 
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Antennen mit vergrößerter Endkapazität heißen beschwerte oder belastete An- 
tennen. Als Beispiele für beschwerte Antennen zeigt Bild 296 neben der L-An- 
tenne noch eine T-Antenne sowie eine Antenne mit „Dachkapazität“. 
Die in Bild 295 längs der L-Antenne eingetragene Stromverteilung entspricht 
nicht ganz den wirklichen Verhältnissen. Da die Art der Kapazitätsverteilung 
längs der Antenne sich an der Knickstelle sprungartig ändert, — die verteilte 
Kapazität des waagerechten Abschnittes ist größer, als wenn dieser Teil senk- 
recht in die Höhe gespannt wäre, - ändert sich an der Knickstelle ebenso plötz- 
lich auch der Wellenwiderstand Z4 = Vs /Cst. Dadurch werden die Strom- 
Spannungsverteilung, der Eingangswiderstand und die Abstimmfrequenz der 
Antenne beeinflußt. Ihre Bigenwelle wird größer. Soll sie auf einer bestimmten 
Frequenz abgestimmt erregt werden, so muß ihre mechanische Länge kleiner sein, 
als es dem Wert von A/4 entspricht. Bezeichnet man mit /, die längste, vom Fuß- 
punkt der Antenne aus gemessene Strombahn und mit Ares die Wellenlänge, auf 
die die Antenne abgestimmt werden soll, so muß sein 

An 


Fee: (461) 


K 


Die folgende Tabelle enthält einige empirisch gefundene k-Werte. 


Antennenform | k 
.L Gerader Antennendraht ©. cc. 4,1 
L Schmale T-Antenne ........cccee 4,5--5 
IT Bieite T-Antenne (b=2--3%)......... 9... 10 
T Schirmantenne ...neceeereeeneeneennn 6-8 
7 Schirmantenne mit großer Drahtzall ... 8---10 
A Antenneiee een 5,5 


Tabelle 6 


Der für gerade Antennendrähte angegebene Wert gilt für große Schlankheits- 
grade. Wie schon ausgeführt, liegt der Grund für die Verkürzung bei Staban- 
tennen und Dipolen darin, daß sie nicht unendlich dünn sind, sondern eine 
gewisse Dicke haben. Dadurch erhalten die Antennenspitzen bestimmte zusätz- 


liche Endkapazitäten C\, die eine Vergrößerung der Resonanzwellenlänge der 
Antennen bewirken. 


b) Elektrische Abstimmung von Antennen 


Anstatt eine zu kurze Antenne durch Abknicken und Ansetzen eines waage- 
rechten Leiters mechanisch zu verlängern, kann man die Abstimmung auch 
elektrisch vornehmen, und zwar dadurch, daß man in den Fußpunkt der Antenne 
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eine Verlängerungsspule einbaut. Die Spule 
bewirkt eine Erhöhung der Induktivität 
und dadurch eine Herabsetzung der Eigen- 
frequenz oder eine Verlängerung der Eigen- 
welle. Die Strom-Spannungsverteilung auf 
einer in dieser Weise am Fußpunkt be- 
schwerten Antenne zeigt Bild 297. Man 
erkennt, daß durch die Spule der Span- 
nungsknoten und Strombauch gewisser- 
maßen an eine Stelle gerückt werden, die 
zu einer größeren als der wirklich ausgeführ- 
ten Antennenhöhe gehört. / Feldstärke im 

Eine Verlängerungsspule bietet den Vorteil E e | Spuleninneren 
eines verhältnismäßig leichten Einbaus und Pe ef Sponnungsbedarf 

F . ne .— der Spule 
einer bequemen Nachstimmung während 
des Betriebes. Sie hat aber gegenüber der Bild 287. Abstimmung einer zu kurzen 
mechanischen Abstimmung den Nachteil, üntenne dureh Verlüngerungsspuls 
daß durch sie die wirksame Antennenhöhe 
h., auf etwa 0,5% herabgesetzt wird (Bild 286e). Durch Einbau der Spule wird 
gewissermaßen ein Teil des Feldes stark konzentriert und wie bei einem geschlos- 
senen Schwingkreis von der Abstrahlung ausgeschlossen. Praktisch korrigiert 
man deshalb mit Verläöngerungsspulen höchstens 10.--20% der \Vellenlänge aus. 
Die Größe der Verlängerungsspule L, erhält man auf Grund folgender Überlegung: 
Der Eingangswiderstand von Antennen in der Nähe ihrer ersten Resonanzstelle 
ist ohne Verlängerungsspule 34 = Ra + jXa. Liegt im Fußpunkt noch die 
Verlängerungsspule Z,, so ist der Widerstand der Reihenschaltung von Spule 


. and S 
und Antenne 3 = Rı +jX4ı +jwL, = Ra - ]24 cot a N Das 


Konstanter Strom 
wegen gleicher 


Antennensystem ist abgestimmt und schwingt in Resonanz, wenn 3 rein reell 
gleich AR, = R, + R, ist. Das bedeutet, daß der Widerstand der Spule so stark 
induktiv werden muß, daß er die kapazitive Komponente im Antennenwider- 
stand ausgleicht. Es muß also sein 


o 
wlg=Z, tar (462) 


Hieraus läßt sich leicht bei gegebenen Antennenabmessungen die Größe der Yer- 
längerungsspule berechnen. 

Soll eine Antenne auf eine kürzere Welle, als es ihrer Eigenwelle entspricht, ab- 
gestimmt werden, muß man versuchen, das Z oder C der Antenne zu verkleinern. 
Die Verkleinerung von L ist schlecht möglich, die von C läßt sich dagegen da- 
durch, daß man in den Fußpunkt einen sogenannten Verkürzungskondensator 
einbaut, leicht erreichen. Der Verkürzungskondensator kann ersatzschaltbild- 
mäßig als in Reihe mit der Antennenkapazität C4 liegend aufgefaßt werden. Im 
Gegensatz zur künstlichen Endkapazität, die parallel zu Ci liegt, wird durch den 
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Fußpunktkondensator die Gesamtkapazität des Schwingkreises und damit auch 
seine Resonanzwellenlänge herabgesetzt. Eine ähnliche Überlegung wie bei der 
Verlängerungsspule ergibt für die erforderliche Verkürzungskapazität 


DIE, 
1 ee 
©,C, s 


(463) 
Beispiel 43 


Eine Vertikalantenne ist 20 m hoch. Die Drahtstärke beträgt 0,15 cm. Die Antenne 
soll als elektrisch abgestimmte A/4-Antenne die Welle A = 100 m abstrahlen. Um wie- 
vielm muß sie elektrisch verlängert werden? Wie groß muß L, sein? 

Bei A = 100 m ist die Abstimmlänge der Antenne A/4 = 25 m. Sie muß also elektrisch 
um 5 m oder 25% verlängert werden. Da 


hlem 2000 

— = — —2x%2:3-.10%8-! 

Z,=60in 1,15 ziem 60 In 1,15 0,16 5800 und 7:3.10%8 
ist, wird 
Z, ‚2rh 5800 2r.20m n 

= pn = rn, . "sSJU—= H 

Io Wn n A 27-3. 10051 °° Ioom 10102 = 
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Um wieviel m muß die gleiche Antenne elektrisch verkürzt werden, wenn die Welle 
A= 60m abgestrahlt werden soll? Wie groß muß C, sein? (Antwort: /, = 5 MHz, 
Ah=5m, (,-=95 pF.) 
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Eine L-Antenne von 40 m Höhe soll eine Welle von 600 m abstrahlen. Wie lang muß 
der waagerechte Teil der Antenne unter Berücksichtigung von Gl. (461) werden? 
(Antwort: 69 m.) 
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In welchem Bereich muß die Verlängerungsspule einer 125 m hohen Antenne ver- 
änderbar sein, wenn diese einen Drahtdurchmesser von 1,5 cm hat und mit Wellen 
zwischen 550 und 600 m betrieben werden soll? Welche Spannung tritt dabei an der 
Spule auf, wenn der Speisestrom 60 A beträgt? Welche Leistung wird in den beiden 
Grenzfällen abgestrahlt? 

(Antwort: Z4 =550Q, L,=23,uH, L,, = 46,8 uH, Up, = 4730 beziehungsweise 
8830 V, P,=> 73,5 kW beziehungsweise => 62,4 kW.) 


6. Anpassung der Antenne 


Durch Abstimmung der Antenne wird ihr Eingangsscheinwiderstand reell ge- 
macht. Nun muß noch eine Anpassung dieses reellen Eingangswiderstandes an 
der Innenwiderstand des Senders oder, wenn zwischen beiden eine Speiseleitung 
verlegt ist, an den Wellenwiderstand der Speiseleitung vorgenommen werden. 
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Denn nur, wenn die Speiseleitung an ihrem Ende angepaßt abgeschlossen ist, 
bilden sich auf ihr keine stehenden, sondern reine fortschreitende Wellen aus 
und nur dann, wenn der Wellenwiderstand der Speiseleitung eingangsseitig auf 
den günstigsten Abschlußwiderstand des Senderohres hinauftransformiert ist, 
wird vom Sender ein Optimum an Wirkenergie an die Antenne und den Außen- 
raum übertragen. Hinzu kommt, daß bei stärkerer Fehlanpassung sich auf der 
Leitung Überspannungen ausbilden, die die Höhe der übertragbaren Leistung 
begrenzen. Auch das Fernsehen und die frequenzmodulierte Sprachübertragung 
stellen hohe Anforderungen an die Güte der Anpassung. Jede Mehrfachreflexion 
verursacht Mehrfachkonturen des Empfangsbildes (Geisterbilder) und nichtlineare 
Verzerrungen der Sprache. 

Der Bingangswiderstand der normalen dünndrähtigen A/4-Stabantennen liegt 
mit etwa 36 --- 40 Q und der eines A/2-Dipols mit etwa 75 ---80 2 praktisch ziem- 
lich unveränderlich fest. Der Wellenwiderstand der Speiseleitungen kann in ge- 
wissen Grenzen durch Wahl der Abmessungen frei gewählt werden. Es gibt eine 
ganze Reihe von Hochfrequenzleitungen, deren Leiterdurchmesser und -abstände 
gerade im Hinblick auf die Übereinstimmung ihres \Wellenwiderstandes mit dem 
Eingangswiderstand üblicher Antennen und Dipolgruppen entwickelt worden 
sind. Handelsübliche Wellenwiderstandswerte sind 300, 240, 150, 120, 75 und 
60.12. 

Wo die Anpassung zwischen Antenne und Speiseleitung oder zwischen Speise- 
leitung und Sender nicht direkt durch die Abmessungen gegeben ist, muß sie 
über Anpassungstransformatoren vorgenommen werden. Im Gebiet der Lang- 
und Mittelwellen können dazu regelrechte Transformatoren, deren induktive 
Blindkomponente durch einen einstellbaren Kondensator Cz ausgeglichen wird, 
verwendet werden (Bild 298a). 

Meistens werden Schwingkreise als Transformationsglieder verwendet. Im Ab- 
schnitt F. IlI.: „Der Schwingkreis als Transformator“ ist nachgewiesen, daß ein 
abgestimmter Parallelschwingkreis einen reellen, mit seiner Induktivität in 
Reihe liegenden Widerstand R, zu den Eingangsklemmen hin in einen je nach der 
Wahl von Z= YL/c verschieden großen reellen Widerstand R, transformiert. 
Ein Parallelschwingkreis kommt in Frage, wenn ein niederohmiger Verbraucher 


K 
I h 
Lk Ix R, ir 
& = 
CK RA TC 
a b c 


Bild 208. Anpassungsschaltungen einer Langwellenantenne an ein konxiales Kabel 
(a Anpassung durch Lufttransformator, 5 Anpassung durch Schwingkreis, c Ersatzschaltbild zu b) 


Tr —m,,—, an 
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an einen hochohmigeren Generator, beispielsweise eine abgestimmte Staban- 
tenne an eine Leitung mit höherem Z,-Wert, angepaßt werden soll. Im umge- 
kehrten Fall, wenn zum Beispiel eine hochohmige 2/2-Stabantenne an eine nie- 
derohmigere Speiseleitung angeschlossen werden soll, muß ein Reihenschwing- 
kreis verwendet werden, bei dem der Verbraucher parallel zur Schwingkreis- 
kapazität C liegt. Bild 298 b zeigt eine solche Schaltung für eine durch Z, be- 
schwerte und abgestimmte Stabantenne. Der Eingangswiderstand Ra der An- 
tenne liegt parallel zur Schwingkreiskapazität Cx, gewissermaßen als ihr „Ver- 
lustwiderstand“. Durch Hinzufügen einer passend gewählten Induktivität Lx 
in den Speiseweg entsteht ein Reihenschwingkreis, der den hohen Parallelwider- 
stand Rı des Kondensators nach der bekannten Formel 2, — L/R,C oder 
R, = L/R,Cin einen niederohmigen Längswiderstand 


transformiert. R’, soll den Wert des Wellenwiderstandes Z, der Speiseleitung 
annehmen. Daraus ergibt sich für den Quotienten aus Induktivität und Ka- 
pazität 

Lk 

au Buzı 
Da der Schwingkreis gleichzeitig noch auf die abzustrahlende Frequenz abge- 
stimmt sein muß, damit sein Eingangswiderstand reell ist, liefert die Bedingung 

1 
Lk Ck Sr 1 


oa, 
die zweite Bestimmungsgleichung für Lx und (x. 


Hierher gehört auch die Schaltung mit dem Collins-Filter als Antennentransfor- 
mator. Sie läßt sich nach Bild 299 ohne besondere Schwierigkeit aus der normalen 
Transformationsschaltung mittels eines Schwingkreises entwickeln. Bild a zeigt 
die Ausgangsschaltung. In Reihe mit L liegt im Parallelschwingkreis der verhält- 
nismäßig niederohmige, bei Abstimmung reelle Eingangswiderstand der Antenne 
vom Wert Rı. Er soll auf den optimalen, höherohmigen Belastungswiderstand 
Ropt des Senderohres hinauftransformiert werden. Ist nach den Ausführungen im 
Abschnitt F. III. das Verhältnis Ropt/Ra < 100 (das ist bei größeren Sendern 
immer der Fall), so muß Schaltung a in Schaltung 5 mit induktiver Spannungs- 
teilung umgewandelt werden. Ihr ist die Schaltung c mit kapazitivem Span- 
nungsteiler gleichwertig. Diese ist hochfrequenzmäßig gewöhnlich bei g geerdet. 
Verschiebt man nun den Erdungspunkt von g nach k, und geht man dabei gleich- 
zeitig, um dem Senderohr seine Gleichspannung zuführen zu können, auf die 
Parallelspeisung über, so erhält man Schaltung d oder nach kleinen Umzeich- 
nungen erst Schaltung e und dann Schaltung /. Die Schaltung / zeigt das Collins- 
Filter. Es hat die Form eines Tiefpasses in unsymmetrischer x-Glied-Ausführung 
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Bild 209. Das Collins-Filter als Antennentransformator und seine Entwicklung aus einem einfachen 
Schwingkreisübertrager 


Durch richtige Wahl von C, und (',, das heißt seiner beidseitigen Wellenwider- 
stände, ermöglicht es die Transformation seines Abschlußwiderstandes R4 auf 
den gewünschten Eingangswert Ropt. Darüber hinaus unterdrückt es auf Grund 
seines Tiefpaßcharakters in sehr wirkungsvoller Weise und besser als ein ein- 
facher Schwingkreis die Oberwellen des Senders. 


a) Anpassung mit Hilfe von Leitungstransformatoren 


Im Gebiet sehr kurzer Wellen, wo man viel mit abgestimmten Leitungen arbeitet, 
verwendet man als Transformationsglieder Leitungsstücke von bestimmtem 
Wellenwiderstand und bestimmter elektrischer Länge. Die Leitungsstücke können 
entweder in Reihe mit der Speiseleitung oder parallel zu ihr liegen. Im ersten 
Fall spricht man von Leitungstransformatoren, im zweiten Fall von Stichlei- 
tungen. Bild 300 zeigt Beispiele koaxialer und symmetrischer Leitungstransfor- 
matoren, Bild 301 die prinzipielle Ausführung einer Stichleitung. 

Für den Fall, daß die Antenne abgestimmt ist und damit den reellen Eingangs- 
widerstand A, aufweist, muß der Leitungstransformator, wie es die Theorie 
ergibt und unten plausibel erklärt wird, genau 2/4 lang sein. Er muß einen Wel- 
lenwiderstand Z7, haben, der gleich dem geometrischen Mittel aus dem Wellen- 
widerstand Z7,, der Leitung und dem Antenneneingangswiderstand A, ist. 


2, = VZıR, (464) 


Soll beispielsweise eine A/4-Stabantenne von Rı4 etwa 40.0) über eine normale 
Koaxialleitung von Z, = 75. Q gespeist werden, so muß die dazwischenzuschal- 
tende Transformationsleitung einen Wellenwiderstand von Z, =V40.750 
= 550) haben. Behält man, wie in Bild 300a, für das Transformationsstück die 
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Innenleitermaße bei, dann muß (nach der 
Übersicht über die Wellenwiderstände der 
verschiedenen Leiteranordnungen im Ab- 
schnitt H. I. 5. b) der innere Durchmesser 
seines Außenleiters so weit verkleinert wer- 
den, daß sein Wellenwiderstand von 75 auf 
55  heruntergeht. 

Soll, wie in Bilde, ein einfacher A/2-Dipol 
von etwa 75 02 Eingangswiderstand an eine 
symmetrische HF-Leitung von Z7, = 3000 
angepaßt werden, so ist ein A/4-Leitungs- 
transformator vom Wellenwiderstand Z7, 
= 1300 - 75502 =150.2 zwischenzuschalten. 
Die Verringerung des Wellenwiderstandes 
von 300 auf 150 Q erreicht man durch eine 
Abstandsverminderung der Leiter. 


a) Arbeitsweise des A/4-Leitungs- 
transformators 


Sie läßt sich folgendermaßen verständlich 
machen: An der Übergangsstelle 2 vom 
Speisekabelzum Transformationsglied findet 
wegen der Sprungstelle im Wellenwider- 
stand auf jeden Fall eine Teilreflexion der 
vom Sender gelieferten Iinergie statt. An 
der Übergangsstelle 2 vom Transformations- 
glied zur abgestimmten Antenne herrscht 
ebenfalls Fehlanpassung. Dadurch wird 
auch hier eine reflektierte Welle ausgelöst. 
Bei richtiger Wahl des Wellenwiderstandes 
und der Länge des Transformationsgliedes 
kann man die beiden zum Sender zurück- 
laufenden Reflexionswellen so gestalten, daß 
sie auf der Speiseleitung bei / gegenphasig 
und von gleicher Amplitude sind und sich 
dadurch auf ihr auslöschen. Ist zum Bei- 
spiel die Länge des Transformationsgliedes 
+/4, so braucht die vom Sender aus in sie 
einlaufende und am Antennenanschluß 2 
reflektierte Teilwelle, da ihr Weg 2. A/& ist, 


K. Antennen und Wellenausbreitung 


Bild 300. Der A/4-Leitungstransformntor 
(a und 5 Anschluß einer niederohmigen 
Aj4-Stabantenne an ein Koaxialkabel mit 
größerem Zr-Wert, c und d Anschluß 
einer hochohmigen A/2-Stabantennoe an 
ein Koaxialkabel mit kleinerem Zr-Wert, 
e Anschluß eines njederohmigen Dipols an 
eine hochohmigere symmetrische 
Speiscleltung) 


genau eine halbe Periode, bis sie wieder bei der ersten Stoßstelle Z/ anlangt. Sie 
ist, wenn sie von hier aus weiter zum Sender zurückläuft, genau in Gegenphase 
zu der bei Z primär reflektierten Welle und kann diese deshalb auslöschen, wenn 


sie die richtige Amplitude hat. 
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Eine andere, einfachere Erklärung erhält man, wenn man das A/4-Leitungsstück 
als einen Schwingkreisübertrager auffaßt. Bekanntlich wirkt eine leer laufende 
[4 lange Leitung wie ein praktisch verlustloser, abgestimmter Reihenschwing- 
kreis, dagegen eine kurzgeschlossene A/4 lange Leitung wie ein abgestimmter, 
verlustloser Parallelschwingkreis. Ist die A/4 lange Leitung mit einem reellen 
Widerstand abgeschlossen, so arbeitet sie weiterhin wie ein Schwingkreis, aber 
wie einer mit Verlusten. Die Art ihrer Ersatzschaltung richtet sich nach dem Ver- 
hältnis ihres Abschlußwiderstandes R4 zu ihrem Wellenwiderstand Z;. Ist 
Rı<Zr, (Bild a), nähert sich die Belastung also mehr dem Kurzschlußfall, 
dann wirkt das letzte Ende der Transformationsleitung in der Hauptsache wie 
eine Induktivität und das vordere wie eine Kapazität (Bild b). Die ganze A/4- 
Leitung arbeitet in diesem Fall wie ein Parallelschwingkreis mit der Belastung R, 
in Reihe zu ZL. Ist dagegen Rı >Z/,, wird die Transformationsleitung demnach 
mehr nach Leerlauf hin belastet (Bild c), dann wirkt ihr letztes Ende in der 
Hauptsache wie eine Kapazität, der der Belastungswiderstand Rı parallelge- 
schaltet ist, und das vordere Ende wie eine Induktivität. In diesem Fall ist die 
Transformationsleitung ersatzschaltmäßig durch einen Reihenschwingkreis dar- 
zustellen (Bild d). 

Nun wird bekanntlich in einem Parallelschwingkreis ein mit der Induktivität in 
Reihe liegender Wirkwiderstand R, zu den Eingangsklemmen hin 30 transfor- 
miert, daß er dort den reellen Wert R, = L/R4C hat. Da bei einer Leitung das 
Verhältnis von Z zu C gleich dem Quadrat ihres Wellenwiderstandes Z7, ist, kann 
man auch schreiben 


Die Formel besagt, daß durch Wahl von Z7, der Belastungswiderstand A4 in 
gewissen Bereichen auf jeden &,-Wert, also auch auf den Wert des Wellenwider- 
standes Z,, der Speiseleitung, transformiert werden kann. Aus dem Ansatz 


Rı 


Zı=YRiZ, 


Das ist aber die gleiche Formel, wie sie oben in Gl. (464) ohne Ableitung ange- 
geben wurde. Voraussetzung für die Gültigkeit der Transformationsbeziehung 
ist, daß der Schwingkreisübertrager in seiner Resonanz betrieben wird, daß also 
der Leitungstransformator wirklich A/4 lang ist. 

In ähnlicher Weise läßt sich für den Fall c-d mit Rı > Z7, zeigen, daß ein großer, 
parallel zu C liegender Widerstand Rı an den Eingangsklemmen eines abge- 
stimmten Reihenschwingkreises mit dem kleineren Wert R, = ZL/R,C = ZUE/Ra 
erscheint. Durch Wahl des Wellenwiderstandes Z7, der Transformationsleitung 
kann man auch ihn gleich dem Wellenwiderstand Z,, der Speiseleitung machen. 


=Z, 


folgt 
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Sollen neben der Trägerwelle noch breite Seitenbänder übertragen werden, so 
muß dem Leitungstransformator durch eine besondere Formgebung Breitband- 
charakter verliehen werden. 


b) Anpassung mit Hilfe von Stichleitungen 


Der Vorgang der Anpassung mit Stich- 
leitungen läßt sich ebenfalls am besten 
klarmachen, wenn man auf das Bild eines 
Schwingkreisübertragers zurückgreift. Das 
soll im folgenden an Hand des Bildes 301 
geschehen. Ist der Antennenwiderstand 
reell, aber kleiner als das Z,, der Leitung, 
so ist eine Transformation nur möglich, 
wenn zwischen Rı und Z, ein Parallel- 
schwingkreis liegt. Der Schwingkreis muß 
1. abgestimmt und 2. einen bestimmten 
Kennwiderstand Z7,, das heißt ein bestimm- 
tes L/C-Verhältnis haben (Bild 301). 
Handelt es sich beispielsweise um einen 
über eine 300-C2-Leitung zu speisenden und 
aufeine Frequenz von 300 MHzoderA=1m 
abgestimmten /2-Dipol von Rı = 750, 
dann muß der zwischen die Leitung und 
den Dipol zu schaltende Schwingkreisüber- 


trager einen Kennwiderstand von Bild 301. Anpassung eines Dipols durch 
offene Stichleitung, wenn Ra< Zr 


2, =V30-.750 =150Q 


erhalten und auf 300 MHz abgestimmt sein. Für Z, = YL/C kann man auch 
schreiben 


Aus dieser Beziehung folgt, da Z, und w, gegeben sind, daß die Induktivität 
1500 
2 n 300 - 10° st 
sich im Fall der 300-Q-Leitung durch einen bestimmten Leitungsabschnitt von 
der Länge A verwirklichen, denn jede mehr nach Kurzschluß (Ra < Z,) hin 
abgeschlossene Leitung wirkt in ihrem letzten Teil wie eine Induktivität. Die 
genaue Formel zur Berechnung der erforderlichen Länge A kann hier nicht ge- 
bracht werden. Es ergibt sich jedenfalls, daß A << A/4 wird. Nun gehört zu dem 
berechneten L aber noch ein ganz bestimmtes C, um den Schwingkreis abzu- 
stimmen (Bild 5 und c). Das C muß am Eingang in den Abschnitt A zwischen den 
beiden Leitern angebracht werden, damit ein Parallelschwingkreis entsteht. Da 


einen Wert von L= = 0,0796 «H haben muß. Dieses L läßt 
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die Leitung an dieser Stelle wohl eine Induktivität, aber nicht die erforderliche 
Kapazität hat, muß diese hier künstlich zugeschaltet werden. Das geschieht 
durch Ansetzen eines offenen und damit als Kapazität wirkenden Leitungs- 
stückes von bestinnmter Länge B, das kleiner als /&sein muß. So entsteht Bild d. 
Das parallele Leitungsstück wird die Stichleitung genannt. Sie bildet zusammen 
mit dem Leitungsstück A den Parallelschwingkreis, der die in Reihe mit Z 
liegende nicderohmige Belastung Rı zu den Eingangsklemmen hin auf den 
Wert Zr. transformiert. 

Als Folge der Transformation ist die Speiseleitung an der Übergangsstelle zum 
Schwingkreis exakt mit ihrem Wellenwiderstand abgeschlossen, so daß sich von 
hier aus zum Sender hin keine stehenden Wellen ausbilden können. 

Ähnlich, aber nicht ganz so einfach ist die Transformation im Fall R, >Z, 
(beispielsweise beim Ganzwellendipol) zu beschreiben. In diesem Fall muß an die 


Stichleitung 


Bild 302. Anpassung eines Dipols durch kurz- Bild 303. Kurzgeschlossene Stichleitung an 
reschlossene Stichleitung, wenn R4ı >Zı einer konxialen Speiseleitung 


Speiseleitung in einem bestimmten Abstand A von ihrem Ende eine kurze, kurzge- 
schlossene und daher als Induktivität wirkende Stichleitung angeschlossen 
werden (Bild 302). 

Eine Stichleitung in Form einer kurzgeschlossenen Koaxialleitung ist in Bild 303 
wiedergegeben. Während die Anbringung und Justierung von Stichleitungen an 
niehtabgeschirmten Doppelleitungen kein Problem ist, bereitet die konstruktive 
Ausführung der Einstellung von Lage und Länge des seitlichen Ansatzes beim 
koaxialen Kabel erhebliche Schwierigkeiten. Transformationsschaltungen dieser 
Art werden daher in der Koaxialtechnik praktisch nicht angewendet. 


c) Symmetrierschaltungen 


Bei der Speisung von Antennen tritt häufg neben der Aufgabe der richtigen 
Abstimmung und Anpassung noch das Problem auf, eine symmetrische Antenne 
an eine erdunsymmetrische Speiseleitung anzuschließen. Das ist vor allem im 
Gebiet der kurzen Wellen, wo sehr viel mit Dipolen gearbeitet wird, der Fall. 
Man kann an eine unsymmetrische Koaxialleitung nioht direkt die beiden Stäbe 
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eines Dipols anschließen. Der im Innern des Koaxialsystems am Innenleiter ent- 
langgeführte Strom würde, wie in Bild 304 angedeutet, zwar vollständig in den 
oberen Dipolstab fließen, aber von dort nicht als Verschiebungsstrom i, auf den 
vorgesehenen symmetrischen Bahnen des Strahlungsfeldes zum unteren Dipol- 
stab und von dort aus innen am Außenleiter zum Generator zurückfließen. Ein 
erheblicher Teil würde sich in unerwünschter Weise als Verschiebungsstrom iy 315 
vom oberen Dipolstab ablösen und auf nicht definiertem Wege zum Außenmantel 


Bild 304. Feldverzerrungen bel 
direktem Anschluß 
eines symmetrischen Dipols an 
=, eine unsymmetrische 
Lig Koaxialleitung 


Senderankopplung Montelwellen 


Bild 305. Symmetrierung des 
Dipolfeldes durch A/4-Sperrtopf um 
Koaxialleiter 


fließen. Hier würde er sich als Mantelwellenstrom über den Rand b-@ den Weg 
zurück in das Koaxialsystem suchen. Außer einer Minderung der abgestrahlten 
Energie würde das eine vollkommen unsymmetrische Feldverteilung vor dem 
Dipol und eine starke Verformung der Richtcharakteristik zur Folge haben. 

Die Mantelwellen und Feldverzerrungen lassen sich vermeiden, wenn man zwi- 
schen den äußeren Mantel 5b und das Ende des koaxialen Speisesystems, also die 
Randstelle « des Außenleiters, einen hohen Sperrwiderstand # einschaltet. Et- 
waige Mantelströme finden dann nicht über ihn den Weg in das Innere des Ko- 
axialleiters, aus dem sie stammen und zu dem sie zurück müssen. Hohe Sperr- 
widerstände stehen der Koaxialtechnik in Form kurzgeschlossener A/4-Leitungs- 
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stücke in genügender Zahl zur Verfügung. Bild 305 zeigt als Beispiel eine Aus- 
führung mit dem schon im Abschnitt H. III. 2. o) behandelten A/4-Sperrtopf. 
Die im Innern der Leitung heranflutende Energie kann an der Stelle a des Außen- 
leiterrandes nicht zum Kabelmantel, der an der Stelle 5 beginnt, fließen und von 
dort auf wilden Bahnen ihren \Weg zum oberen Dipolstab suchen, weil zwischen a 
und 5 der theoretisch unendlich große Widerstand des A/4-Sperrtopfes liegt. Strom- 
mäßig betrachtet, wird die Energie vielmehr, wenn sie in dem betrachteten Zeit- 
moment entlang dem inneren Kabelmantel an der Stelle a ankommt, in voller 
Stärke zum unteren Dipolstab weiterfließen und sich von hier aus in Form sym- 
metrischer Verschiebeströme i, unter Abgabe ihres Wirkbetrages an den Raum 


Bild 306. Symmetrierung durch c 
Schlitz in der Koaxdalleitung 
(Symmetrierungsschleife) a 


(a Draufsicht, 5 Längsansicht, 
ce Längsscholtt mit Darstellung 
des Feldes) 
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zum oberen Dipolstab wenden. Trotz unsymmetrischer Speisung des Koaxial- 
kabels werden damit beide Dipolstäbe in gleichstarker Weise vom Energiestrom 
durchflossen und damit symmetrisch betrieben. Im Innern des Sperrtopfes fließen 
natürlich auch Ströme, an der Kurzschlußstelle sogar die sehr großen Resonanz- 
ströme, aber es sind Blindströme, die keine Wirkenergie von a nach 5 und von 
dort über den Mantelin den Raum übertragen. 

Räumlich nicht so auftragend sind die Symmetrierungsschleifen, wenn man sie 
nach Art des Bildes 306 ausführt. Das Ende des Kabelmantels des Koaxial- 
systems wird auf einer Strecke von etwa A/4 geschlitzt. An den einen Steg wird 
bei a der obere und an den anderen Steg bei e der untere Dipolstab angeschlossen. 
Ist der Schlitz in seiner Wirkung genau A/4 lang, was durch Einstellen des Ringes 
R zu erreichen ist, liegt hochfrequenzmäßig von Seiten des Schlitzes aus zwischen 
den Anschlußpunkten a und c der Widerstand Unendlich. Bei ce kann jetzt ohne 
weiteres an den unteren Steg mit seinem Dipolstab auch der Innenleiter des Ko- 
axialleiters angeschlossen werden. Die Energie, die in der Speiseleitung zwischen 
Mittelleiter und Innenwand des Kabelmantels an den Dipol herangeführt wird, 


536 K. Antennen und \Vellenausbreitung 
füllt bis zur Stelle d, wo der Schlitz beginnt, die ganze Koaxialleitung gleichmäßig 
aus. Von b aus konzentriert sich das Feld hauptsächlich auf den Raum zwischen 
Mittelleiter und oberen Steg. In die untere, kurzgeschlossene A/4-Schleife b-0-d4 
kann keine Wirkenergie einlaufen. An der Stelle cz weitet sich das Feld aus. Die 
Energie tritt hier von den Dipolstäben aus in den Außenraum über. Strommäßig 
nimmt sie in dem gezeichneten Zeitmoment ihren Weg vom Mittelleiter aus in 
den unteren Dipolstab und von dort in Form von Verschiebungsströmen zum 
oberen Dipolstab hinüber. Nach Rückverwandlung der :,-Ströme in Leitungs- 
ströme gleitet der Strom dann am oberen Dipolstab zurück zur Innenwand des 
Kabelmantels und an ihr entlang zum Generator zurück. Alle Verschiebeströme 
müssen vom unteren Dipolstab zum oberen Dipolstab fließen. Der direkte Weg 
vom unteren Dipolstab hinüber zum Kabelmantel und an ihm entlang über den 
Rand a oder cin das Innere des Kabels ist den Strömen infolge der Hochohmig- 
keit des 7/4-Schlitzes verwehrt. Dadurch sind beide Dipolstäbe gleichmäßig am 
äußeren Feldaufbau beteiligt, und es findet trotz unsymmetrischer Speisung eine 
symmetrische Energieabstrahlung statt. 

Da der Wellenwiderstand Z7, der A/4-Leitung zwischen oberem Steg und Mittel- 

leiter größer als das Z,, der ungestörten Leitung ist, stellt der A/4-Schlitz bei rich- 

tiger Bemessung seiner Breite ein geeignetes Mittel zur Transformation und An- 
passung des Dipolwiderstandes an den Leitungswiderstand dar. 

Ist der Sendedipol ein #/2-Dipol, dessen Eingangswiderstand bekanntlich in Ab- 
"hängigkeit von der Frequenz den gleichen Gang wie ein Reihenschwingkreis 
zeigt, dann wird durch die Parallelschaltung 
der Kurzschlußschleife a-5-t, die wie ein 
Parallelschwingkreis wirkt, gleichzeitig noch 
Sperr- eine Kompensation des Strahler-Blindwider- 
standes und damit eine gewisse Breitbandig- 
keit erreicht. Man muß bei all diesen An- 
ordnungen natürlich durch eine vollständige 
Abschirmung des Senders und geschickte 


Ta x Ausführung der Ankoppelschleife des Ko- 
ae axialsystems im Innern des Senders dafür 
0, sorgen, daß die abzustrahlende Energie ihren 


Weg nur über das Innere des Koaxialleiters 
zum Dipol nimmt und sich nicht etwa auch 
zwischen Außenmantel und irgendwelchen 
geerdeten Stellen ausbreitet. 

Te a Eine interessante Lösung der Speisung eines 
transformator senkrecht stehenden, sehr breitbandigen 
| Ganzwrellendipols zeigt Bild 307. Es handelt 

a! b sich hier um eine axiale Speisung. Im Prinzip 
Bild 307. Senkrechter axialgespeister ist der Strahler nach Bild b aufgebaut. Der 
Gauzwellendipol (@ Schuittbild, Innenleiter des koaxialen Kabels speist den 

b Prinzipanordnung) oberen Dipolstab, der wegen seines geringen 
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Schlankheitsgrades wesentlich verkürzt und nur etwa 0,3 A lang ist. Aus konstruk- 
tiven Gründen wird der obere Dipolstab nicht von dem dünnen Innenleiter getra- 
gen, sondern von dem stabilen Außenrohr des Koaxialsystems. Seine Speisung er- 
folgt nach wie vor an der unteren Kante o-c, und zwar über Verbindungsstäbe zum 
Innenleiter. Um zu verhindern, daß die Energie im Innern des Strahlers vom 
Dipolrand auf den Außenmantel der Speiseleitung übergeht, wird der Raum 
zwischen Standrohr und Dipolinnenwand durch die einstellbare Kurzschluß- 
platte P als A/4-Sperrtopf ausgebildet. Der untere, gleichstarke Dipolstab ist in 
der Ebene a-@ an das Standrohr und über die Löcher bei c an das Innere des 
Koaxialkabels angeschlossen. Um zu verhindern, daß von dem unteren Rand b-b, 
der ein hohes Wechselpotential führt, ein Teil der Energie in Form von Mantel- 
wellen außen an der Speiseleitung abfließt, ist zwischen ihm und dem Außen- 
mantel der hohe Sperrwiderstand einer A/4-Kurzschlußleitung eingeschaltet. Zur 
Anpassung des trotz der dicken Stäbe immer noch verhältnismäßig hochoh- 
migen Eingangswiderstandes des Strahlers an die 60-(2-Speiseleitung ist im In- 
nern des Standrohres eine zweistufige Transformation durch A/4-Leitungsstücke 
durchgeführt. Wegen seiner senkrechten Anordnung erzeugt der Strahler senk- 
recht-polarisierte Wellen mit einem Rundstrabldiagramm in der waagerechten 
Ebene. Da bei der axialen Speisung das Energiekabel nicht im Strahlungsfeld 
des Dipols liegt, stört es nicht seine Strahlungscharakteristik. 


7. Empiangsantennen 


a) Arbeitsweise und Ersatzschaltbild 


Empfangsantennen haben die Aufgabe, möglichst viel Energie aus dem Strah- 
lungsfeld, das der Sender in ihrer Umgebung erzeugt, herauszuziehen und dem 
Empfänger zuzuführen. Sieht man von der Absorption in der Atmosphäre und 
dem Einfluß der Erdkrümmung ab, so herrscht nach Gl. (446) am IEmpfangsort 
eine Feldstärke vom Effektivwert 

I Do 
Die Formel gilt für Sender mit Antennen von der effektiven Höhe Run» Z be- 
zeichnet den Effektivwert des Sende-Antennenstromes und r die Entfernung vom 
Sender. Ordnet man am Empfangsort in Richtung der elektrischen Feldlinien, 
die man bei genügend großem Abstand vom Sender als in ebener I'rontwelle 
herankommend annehmen kann, einen Antennenstab von der wirksamen Höhe 
kuye an, so tritt nach Bild 308 zwischen seinen Enden eine EMK oder Leerlauf- 


spannung von der Größe 2 
U, =|€ | Ne (465) 


auf. Die Leerlaufspannung kann an der Empfangsantenne nur gemessen werden, 
solange ihr kein Strom entnommen wird. In Wirklichkeit fließt aber auf der An- 
tenne entsprechend ihrem Widerstand und dem des Verbrauchers ein Strom. 
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Dadurch geht die Antennenklemmenspannung, wie bei jedem Generator mit 
Innenwiderstand, um einen bestimmten Betrag zurück. Die Stromverteilung auf 
der Empfangsantenne ist, da sie nicht am Fußpunkt gespeist wird, sondern an 
allen Stellen Energie aus dem Feld aufnimmt, also gewissermaßen mit verteilter 
EMRK arbeitet, eine etwas andere als die einer Sendeantenne. 


Bild 308. Leerlaufspannung 
einer Empfangsantenne 


Sendeaontenne Empfongsantenne 


Wesentlich ist nun, daß eine Empfangsantenne, in der ein Strom zustande kommt, 
gleichzeitig wieder als Sendeantenne wirkt und Energie in den Raum zurück- 
strahlt, und das um so stärker, je größer die Ströme auf ihr sind. Sie verändert 
dabei das Strahlungsfeld in ihrer Umgebung, und zwar in dem Sinne, daß sie es 
um den Energiebetrag, den sie an den Empfänger abgibt, schwächt. Eine genaue 
Untersuchung ergibt, daß im günstigsten Fall, wie bei jedem anderen Generator, 
nur 50% der aus dem Feld aufgenommenen Energie dem Empfänger als Nutz- 
energie zugeführt werden kann. Die restlichen 50% verbraucht die Antenne in 
sich selbst, das heißt, sie strahlt sie wieder zurück in den Raum. Eine maß- 
gebende Rolle bei dieser Energieumsetzung spielt ihr Strahlungswiderstand R,. 


Bild 309. Die Empfangsantenne 
3e und ihre Ersatzschaltung 


Das Verhalten der Empfangsantenne unter den verschiedenen Betriebsbedin- 
gungen läßt sich am besten übersehen, wenn man für sie ein Ersatzschaltbild 
aufstellt (Bild 309). Die Antenne wird durch einen Generator mit der EMK oder 
Leerlaufspannung U; = | © | A, und dem inneren Widerstand 84 = Ra +jLIa 
dargestellt. R4 setzt sich aus dem Strahlungswiderstand R, und Verlustwider- 
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stand R,, X4 aus der Antenneninduktivität Z4 und -kapazität Cı zusammen. 
Abgeschlossen ist die Antenne mit dem Eingangswiderstand 32 = Re +jXr 
des Empfängers. Um möglichst viel Energie aus dem Feld aufnehmen und an den 
Empfänger weitergeben zu können, muß 


li die wirksame Höhe der Antenne möglichst groß gemacht werden. Dadurch 
steigt U; =} E|h, an 
2) die Antenne so ausgespannt werden, daß der Empfangsdraht in die Richtung 


der elektrischen Feldlinien fällt. Schließen Draht und E-Vektor einen Winkel a 
ein, dann geht die Leerlaufspannung auf U; = | € |}, cos a zurück 


3) die Antenne zusammen mit den Blindwiderständen des Empfängereingangs 
auf die aufzunehmende Frequenz abgestimmt werden. Es muB X + Xr=0 
oder X = — Xz sein. Der Eingangskreis arbeitet dann in Resonanz mit den 
größtmöglichen Strömen und Spannungen und hat einen rein reellen Gesamt- 
widerstand 

4) die Wirkkomponente im Empfängereingangswiderstand Ran den Antennen- 
wirkwiderstand R4 angepaßt, das heißt Rp = Ru, sein. 

Die an den Empfänger bei Abstimmung und Anpassung abgegebene Leistung ist 


(U}/2)? jEj? ns, 
TR, " 4R+R,) 


Unter Vernachlässigung der Verluste wird 
je, 
For 
|E | stellt in den Formeln den Effektivwert der Empfangsfeldstärke dar. Be- 


zeichnet man ihn mit Zr, wobei das E-Zeichen nicht mit der EMK der Antennen 
zu verwechseln ist, kann man auch schreiben 


P_.,= be u A (466) 


b) Absorptionsflüche oder wirksame Antennenfläche 

Nach Gl. (450) ist die Strahlungsdichte eines in ebener Front sich ausbreitenden 
elektromagnetischen Feldes, das heißt die durch die Flächeneinheit des Fern- 
feldes hindurchflutende Strahlungsleistung, 

sg Zu 

2 


Bei einer Fläche von der Größe F beträgt die Gesamtleistung durch diese Fläche 


Bir 
P=SF=-UF (467) 


=o 


540 K. Antennen und Wellenausbreitung 


Es muß nun möglich sein, einer Empfangsantenne, die imstande ist, einem Emp- 
fänger optimal eine Leistung entsprechend Gl. (466) zuzuführen, eine wirksame 
Empfangsfläche F zuzuordnen, die so groß ist, daß die durch sie hindurchflutende 
Strahlungsleistung gleich der an den Empfänger optimal abgebbaren Nutz- 
leistung ist. Diese Fläche nennt man die Absorptionsfläche der Empfangsantenne 
oder die wirksame Antennenfläche, weil die im ungestörten Feld des Senders 
durch sie hindurchflutende Strahlungsleistung von der Empfangsantenne ge- 
wissermaßen absorbiert und dem Empfänger zugeführt wird. Aus der Gegen- 
überstellung von Gl. (466) und (467) ergibt sich für die Größe der wirksamen 
Empfangsfläche bei Antennen von der wirksamen Höhe 7, 


TA, (468) 
beziehungsweise bei Dipolen von der wirksamen Länge I, 


8 
2, I, 
AR, 


= (469) 
Bei einem Hertzschen Dipol, also einem sehr kurzen Dipol mit konstantem Strom- 
belag, ist io» =! und nach Gl. (455) R, = 790 12/2? = 80 n? I2,/A?. Infolgedessen 
hat er eine wirksame Fläche von 


= 2Z, Z,R 


— 4-80n21772 4.8078 
Nun gilt generell für das Fernfeld Z, = 120 x 2. Damit wird 
3 -.n 


en Dipet "8 a (470) 
: 2 : : aa A h 
Ein abgestimmter Dipol mit u, = — ee und dem Strahlungswiderstand 
TE n 


73,2 Q hat eine Absorptionsfläche von 


120 x - A®/r® 72 
F obgest. Dipoı — ee 1,64. (471) 


In ähnlicher Weise ergibt sich für eine kurze Stabantenne mit Endkapazität und 
konstantem Strombelag, da dann /» = hund R, = 1579 (R./A)? = 160 n*(h/A)? 
ist, 

120 z h* 3 
kurze Stabant.” 4 160 n2 hej2 er 


a 


22 (472) 


F 


2 
beziehungsweise für eine abgestimmte Stabantenne von Au = a = 1j20r 
und R, = 36,6 QD at 

120.7 : 22/4 nt a rr 
F obgest. Stabant, 4.366 = 0,8 a7 (473) 
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Von dem Begriff der Absorptionsfläche wird vor allem 
in der Technik der Richtantennen Gebrauch gemacht. 
Er läßt sich gut durch eine Rechteckfläche um den 
Strahler veranschaulichen. Ein abgestimmter A/2- 
Dipol hat zum Beispiel, da 1,64 A?/Ar = 12/8 = 4/2 - 2/4 
ist, eine Absorptionsfläche von der in Bild 310 ge- 
zeichneten Form. Alles was an Energie durch die 
schraffierte Fläche hindurchflutet, wird gewissermaßen 
vom Dipol aufgenommen und bei Anpassung an den 
Empfänger abgegeben. 


nl 


c) Aperiodische Antennen 
Bild 310. Absorptionsfüche 


Rundfunkempfänger sind heute im Gebiet der Lang- a 
eines A/2-Dipols 


und Mittelwellen so empfindlich, daß man bei ihnen 
meistens auf die Abstimmung der Antenne ver- 
ziehtet. Man arbeitet mit nichtabgestimmten, sogenannten aperiodischen An- 
tennen, an die man möglichst lose den Empfängereingang mit seinem für sich 
allein abstimmbaren Eingangskreis ankoppelt. Man wird auf die Weise unab- 
hängig von den jeweiligen Antenneneigenschaften, so daß man praktisch ohne 
Skalennacheichung jeden Empfänger an jede Antenne anschließen kann. Eine 
aperiodische Antenne hat eine Eigenwelle, die entweder oberhalb oder unterhalb 
des zu empfangenden Wellenlängenbereiches liegt. Früher war es üblich, die 
Länge des Antennendrahtes etwa 7 --- 20 mlang zu machen und den Draht selbst 
in Form einer L- oder T-Antenne mit einem dreimal so langen horizontalen wie 
vertikalen Teil auszuspannen. Da die elektromagnetischen Wellen der meisten 
Lang-, Mittel- und Kurzwellen-Sender so polarisiert sind, daß ihr elektrischer 
Feldvektor senkrecht zur Erdoberfläche steht, nehmen derartige Empfangs- 
antennen theoretisch nur mit ihrem senkrechten Teil Energie auf. In Wirklich- 
keit hat sich jedoch durch Reflexionen an der Erde, an Gebäuden und anderen 
Hindernissen sowie an der Ionosphäre die Einfallsrichtung der Wellen so geändert, 
daß die elektrische Feldstärke auch in horizontaler Richtung eine Komponente 
bekommt und daher auch im horizontalen Teil einer Antenne eine Spannung 
hervorruft. 

Die Eigenwelle der 7 --20 m langen L- oder T-Antennen liegt bei Berücksich- 
tigung von Gl. (461) zwischen 40 und 180 m, also unterhalb des normalen Mittel- 
und Langwellenbereiches, aber oberhalb des Kurzwellengebietes. Vielfach wird 
heute statt der Langdrahtantenne eine einfache Stabantenne von 2--3 m mit 
abgeschirmter Niederführung verwendet. 


d) Antennen mit abgeschirmter Niederführung 


Viele elektrische Geräte verursachen Rundfunkstörungen, so vor allem die Ap- 
parate, die direkt mit Hochfrequenz arbeiten oder bei irgendwelchen Schaltvor- 
gängen durch Funkenbildung hochfrequente Störenergie erzeugen. Im letzten Fall 
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muß versucht werden, durch Funkenlöschschaltungen in Form günstiger Kon- 
densator-Widerstandskombinationen den Urheber der Funkstörungen, den 
Schaltfunken, so weit wie möglich zu unterdrücken. Die Störenergie breitet sich 
entweder durch Abstrahlung oder über das Stromversorgungsnetz aus. Die Fort- 
leitung durch Abstrahlung läßt sich durch eine gute Abschirmung des Störers 
weitgehend verhindern. Um das Entweichen in die Netzleitungen zu vermeiden, 
werden in den Stromversorgungsteil der Geräte Hochfrequenzdrosseln, Konden- 
satoren oder sogar ganze HF-Filter eingebaut. 


Trotz aller dieser Maßnahmen ist die Umgebung eines jeden Empfängers immer 
noch mit Störungen verseucht. Daher muß stets auch empfüngerseitig noch 
einiges zur Entstörung getan werden. Als erstes erhält der Empfänger eine hoch- 
frequente Siebschaltung in seiner Netzzuführung. Antennenmäßig läßt sich die 
Aufnahme von Störfrequenzen stark herabsetzen, wenn man Hochantennen mit 
abgeschirmter Niederführung verwendet. Störfelder sind besonders stark in der 
Nähe ihres Erzeugungsortes, in der Nachbarschaft von Netzleitungen oder all- 
gemein in der Nähe des Erdbodens. Mit zunehmender Höhe werden die Stö- 
rungen merkbar geringer. Umgekehrt wird der eigentliche Fernempfang in 
größeren Höhen wegen der verringerten Abschirm- und Absorptionswirkung der 
Gebäude und Stromleiter günstiger. Aus diesem Grunde werden Antennen zweck- 
mäßig möglichst hoch angeordnet und in ihrem unteren, stärker gestörten Teil 
durch ein konzentrisches Antennenkabel abgeschirmt. Man nennt sie Antennen 
mit abgeschirmter Niederführung oder kürzer, aber nicht ganz einwandfrei, „ab- 
geschirmte Antennen“. Der eigentliche Empfang geschieht nur mit dem oben frei 
aus dem Antennenkabel herausragenden Leiterstück, das gewöhnlich als Stab- 
antenne ausgebildet ist. Wegen ihrer geringen Höhe hat eine solche Antenne 
keine große effektive Höhe. Der Empfang über eine abgeschirmte Antenne ist da- 
her theoretisch nicht ganz so lautstark, dafür aber wesentlich störungsfreier und 
klarer als über eine lange Antenne ohne abgeschirmte Niederführung. 


kurze Stabanlenne 


obgeschirmtes 
Antennenkabel 


Bild 311. Stabantenne mit abgeschirmter Bild 312. Abgeschirmite Antenne mit 
Niederführung Anpassungsübertragern 
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Antennenkabel weisen naturgemäß zwischen Antennendraht und Abschirm- 
mantel eine verhältnismäßig große Kapazität auf. Diese in Bild 311 mit Cx be- 
zeichnete Kapazität liegt parallel zum Empfüngereingang und stellt eine starke 
kapazitive Belastung der Antenne dar. Durch einen Antennenübertrager Ü, ,, der 
die Spannungen der Antenne beim Übergang in das Kabel herunter übersetzt, 
können die kapazitiven Verluste Ox U2/2 verringert werden (Bild 312). Am Aus- 
gang des Antennenkabels zum Empfänger hin sitzt ein zweiter Übertrager U ,,, 
dem die Aufgabe obliegt, die Spannungen wieder hinauf zu übersetzen. Durch 
die beiden Übertrager wird die hochohmige Antenne an das niederohmige Kabel 
und dieses wieder an den hochohmigen Empfüngereingang angepaßt. 


e) Der Faltdipol 


Der Empfang von Ultrakurzwellen, also von Wellen zwischen 1 --- 10 m Länge, 
ist theoretisch auf die optische Sicht zwischen Sender und Empfänger und damit 
auf verhältnismäßig kurze Entfernungen begrenzt. Die Feldstärke der Ultra- 
kurzwellen nimmt jenseits dieser Grenze stark ab. Aus diesem Grunde kommt es 
beim UKW-Empfang darauf an, die Empfangsanlage möglichst empfindlich zu 
machen. Das hat dazu geführt, UKW-Antennen abzustimmen. Die Abstim- 
mung geschieht wegen der Kleinheit der Wellen mechanisch durch Wahl der 
richtigen Antennenlänge. Da sich die Ultrakurzwellen bei horizontaler Polari- 
sation erfahrungsgemäß besser ausbreiten und störungsfreier aufnehmen lassen, 
ordnet man die UKW-Antennen sende- und empfangsseitig waagerecht an. Man 
verwendet vorwiegend Dipole. 

Die bisher besprochenen einfachen Dipole haben einen Eingangswiderstand von 
70 Q und weniger. Technisch am günstigsten wäre es, die symmetrischen Dipole 
über symmetrische Hochfrequenzleitungen mit dem Empfänger zu verbinden. 
Nun gibt es aber praktisch keine symmetrischen Doppelleitungen mit einem Z;- 
Wert in der Nähe von 60 --- 70Q. Die Wellenwiderstände symmetrischer Lei- 
tungen liegen alle oberhalb 120 0. Konzentrische und dadurch unsymmetrisch 
arbeitende Leitungen haben zwar einen Wellenwiderstand der erforderlichen 
Größenordnung, lassen sich aber nicht direkt, sondern nur unter Zwischenschal- 
tung eines Symmetriergliedes an den Dipol anschließen. 

Hier bietet der sogenannte Faltdipol eine günstige Lösung. Er hat einen Ein- 
gangswiderstand von etwa 300.0. Daher kann er ohne weiteres mit einer 300-Q- 
Hochfrequenzleitung zusammengeschaltet werden, Die 240- ..- 300-Q-Leitungen 
bestehen aus einem flachen, flexiblen Band aus hochwertigem Isolierstofi, in 
dessen Ränder nach einem Spezialverfahren zwei Leiter eingebettet sind. 

Der Faltdipol entsteht, wie das Bild 313 erkennen läßt, dadurch, daß das lange 
Ende eines A langen, außermittig angeschlossenen Dipols umgebogen und zum 
anderen Dipolende zurückgeführt wird. Das ist möglich und erlaubt, weil die 
zusammengeführten Dipolenden erstens stromlos sind und zweitens gleiches elek- 
trisches Potential aufweisen. Der Faltdipol hat eine räumliche Ausdehnung von 
4/2. Der Abstand der beiden Stäbe soll klein gegen die benutzte Wellenlänge seın. 
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Um dieGröße des Eingangswiderstandes von etwa 300 £} verständlich zu machen, 
betrachte man den Faltdipol einen Augenblick lang als Sendedipol. Speist man 
ihn in seiner Eigenwelle so, daß an seinen Eingangsklemmen ein Strombauch 
auftritt, dann bildet sich wie bei einem gewöhnlichen Dipol an seinen schmalen 
Enden ein Stromknoten mit einem Spannungsbauch aus (Bild c). In der Mitte 
des zurückgebogenen Stabes 2, also genau gegenüber dem Speisepunkt, stellt 
sich ein weiteres Strommaximum ein. Der Strom im Stab 2 schwingt an sich in 
Gegenphase zu dem in Stab /. Wegen der Faltung ergibt sich aber, wie es aus 
dem Übergang von Bild b nach c hervorgeht, daß sich beide Ströme nach außen 
hin in ihrer Wirkung unterstützen. Daraus folgt, daB für die Feldstärke und ab- 
gestrahlte Leistung nicht der einfache, sondern doppelte Wert des Speisepunkt- 
stromes / maßgebend ist. Da der Strom quadratisch in die Leistungsfornel 


a=50.100mm 


Bild 313. Faltdipol (a Abmessungen, 
db Entstehung aus einem sußermittig 
stromgespeisten A-Dipol, 

c Btrom-Spannungsverteilung) 


Gl. (454) eingeht, vervierfacht sich bei gleichem Speisestrom die ausgestrablte 
Leistung des Faltdipols gegenüber dem einfachen Dipol. Das bedeutet aber in 
bezug auf den Strahlungswiderstand R,, der definitionsgemäß gleich dem Quo- 
tienten aus insgesamt abgestrahlter Leistung und aufgenommenem Speisestrom I 
ist, daß dieser viermal größer als beim einfachen Dipol, also rund 4 (70 --- 80) 
300 0 seinmuß (P=R,(2 I? =4R,I!:). Die Nähe des zweiten Leiters be- 
wirkt, daß der Strablungswiderstand desLeiters I etwas kleiner als 70 (2, nämlich 
60 ---65 Q ist. Dadurch geht der resultierende Strahlungswiderstand auf 240 2. bis 
260 (2 zurück. Sein genauer Wert ist unabhängig vom Abstand a der beiden 
Leiter. Da bei Abstimmung R, zugleich auch den Eingangswiderstand darstellt, 
hat der abgestimmte Faltdipol einen Eingangswiderstand von etwa 240 Q. Wer- 
den die beiden Stäbe des Faltdipols ungleich stark gemacht, dann ändert sich 
abhängig von a und dem Dickenverhältnis der Stäbe der Eingangswiderstand. 

Wegen der Gleichheit der Stromrichtungen in den Stäben I und 2 ist die Richt- 
charakteristik des Faltdipols die gleiche wie die des einfachen Dipols. Neben der 
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leichteren Anpassungsmöglichkeit an eine symmetrische Doppelleitung hat der 
Faltdipol noch den Vorzug, daß seine Resonanzkurve breiter als die des einfachen 
Dipols ist. Das bedeutet, daß er Breitbandcharakter aufweist. 


f) Die Rahmenantenne 


Die Rahmenantenne besteht aus 
mehreren quadratisch oder kreis- 
förmig gebogenen Drahtschleifen, 
deren Enden unmittelbar zu einem 
abstimmbaren Drehkondensator 
geführt werden. Sind die Abmes- 
sungen ciner Rahmenantenne 
klein gegen die Wellenlänge, dann 
wirkt sie wie eine flache Spule, in 
der die magnetische Komponente 


des elektromagnetischen Feldes ie 

eine Spannung induziert. Die z 
Rahmenantenne läßt sich zusam- > 
men mit dem Drehkondensator 131% | 

auf die aufzunehmende Schwin- 

gung abstimmen. Sie hat eine aus- Bild 314. Rahmenantenno 


Berechnung der Rahmenspannung aus Jer 


gesprochene Richtwirkung. Fällt 
magnetischen Feldstärke & 


die Rahmenebene iin die Fortpflan- 


zungsrichtung © der elektroma- 
gnetischen Wellen (Bild 314a), dann durchsetzen die magnetischen Feldstärke- 


linien 9 oder die Induktionslinien ® die Spulenfläche senkrecht und induzieren in 
ihr ein Maximum an Spannung. Ist die Rahmenebene dagegen senkrecht zu © in 
Richtung von $ orientiert, so findet keine Spannungsinduktion statt. Bei einem 
beliebigen Winkela zwischen Rahmenfläche und Einfallsrichtung der Wellenfront 


(Bild b) befolgt die induzierte Spannung e = uy ein cos-Gesetz, das in bezug 
auf den Scheitelwert U, wie folgt geschrieben werden kann: 


= wwdcosa = wwFBeosa—wwFuHcosa 
oder für Felder in Luft 
Ü=wwFn,Hcosa 


Nach Gl. (447) besteht zwischen der elektrischen und magnetischen Feldstärke 
die Beziehung 
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Führt man dies in die obige Gleichung ein, so ergibt sich 


wuwFwE Ver. =2 nfwF ent, Beosa 
o 
oder da l&,u, = ı, und nach den Bezeichnungen von Bild 314 FE = bh ist, 
u 


vo 


Beachtet man, daß f/v, = 1/2 ist, und geht man gleichzeitig auf Effektivwerte 
über, so erhält man 


U =2awb- Boos« 


Hierin kann der konstante Ausdruck vor E cos a zu einer effektiven oder wirk- 
samen Höhe A, zusammengefaßt und damit für die Leerlaufspannung am 
Rahmen geschrieben werden 


U,=Eh,„eose mit n,=22wb4 (474) 


Bild 315. Horizontale Richtcharakteristik 
der Rabmenantenne 


Bild 315 zeigt die auf Grund der cos-Abhängigkeit zustande kommende Richt- 
charakteristik der Rahmenantenne. Im Gegensatz zum Horizontaldiagramm 
einer senkrechten Stabantenne, das ein konzentrischer Kreis ist, wird das Hori- 
zontaldiagramm einer Rahmenantenne durch zwei sich berührende Kreise ge- 
bildet. Es hat die Form einer Acht. Voraussetzung hierfür ist allerdings: Rahmen- 
abmessungen klein gegen Wellenlänge. 

Beim normalen Nachrichtenempfang dreht man den Rahmen so, daß die Emp- 
fangsspannung maximal groß wird. Beim Peilen und Orten benutzt man zur 
Richtungsbestimmung das schärfer begrenzte Empfangsminimum. 

Wenn hier zur Erklärung der Wirkungsweise des Rahmens die magnetische Feld- 
komponente 9 herangezogen wurde, so darf daraus nicht geschlossen werden, 
daß die Rahmenantenne nur auf die magnetische, dagegen die Stabantenne nur 
auf die elektrische Teldkomponente des elektromagnetischen Feldes reagiert. Es 
ist lediglich einfacher, in dem einen Fall die eine und in dem anderen Fall die 
andere Komponente zur Beschreibung der Vorgänge heranzuziehen. Damit das 
klar wird, soll die Rahmenspannung auch mit Hilfe der elektrischen Feldstärke € 
abgeleitet werden. 
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Bild 316. Berechnung der Rahmenspannung sus der elektrischen Feldatärke & 


Die vom Sender ausgehende Welle treffe auf einen Rahmen, dessen Seiten A in 
die Richtung von & fallen sollen. Die Ebene des Rahmens möge mit der Ausbrei- 
tungsrichtung $ den Winkel « einschließen (Bild 316). Bei dieser Ausrichtung 
entstehen, wenn das elektrische Feld senkrecht orientiert ist, wohl in den senk- 
rechten, aber nicht in den waagerechten Verbindungsstäben elektromotorische 
Kräfte. Die in den beiden senkrechten Leitern hervorgerufenen Leerlaufspan- 
nungen U;, und U;, sind betragsmäßig gleich groß, da sich |E | auf der kurzen 
Strecke von Leiter Z nach Leiter 2 praktisch nicht ändert. Sie haben aber eine 
verschiedene Phasenlage. Daher heben sie sich, obgleich sie nach Bild a einander 
entgegenwirken, an den Eingangsklemmen des Rahmens nicht vollständig auf, 
sondern ergeben eine kleine Differenzspannung U,, deren Betrag an Hand von 
Bild b und c berechnet werden soll. 

Zunächst wird der Phasenwinkel p zwischen U;, und U; berechnet. Er ergibt 
sich aus dem Wegunterschied 5cos« und der’ Wellenlänge A. Zwischen diesen 
Größen läßt sich folgende Proportion aufstellen: 


Phasenwinkel _ Phasenwinkel 2 x 
Wegunterschiedd cos«e Wegunterschied A 


Daraus folgt 
_2nbcosa 


j 


Mit diesem Winkel kann entsprechend Bildc für den Betrag U, der resultie- 
renden Rahmenspannung U; = U, — Uı. der Ansatz gemacht werden 


U,=2 Un sin 


Sind die Rahmenabmessungen klein gegen die Wellenlänge, dann ergeben sich 
für @ nur kleine Winkel. Es kann dann der Sinus durch den Bogen ersetzt wer- 


den. Damit wird 
2rnbcosa 


U=2U,2=Eh - 


35° 
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Bei w Windungen nimmt die Spannung den w-fachen Wert 


U,= EN casa 
2 
an. Das ist aber der gleiche Ausdruck, wie er oben auf Grund des magnetisohen 
Wechselfeldes hergeleitet wurde. 
Die effektive Höhe einer Rahmenantenne ist im Vergleich zu der einer Linear- 
antenne sehr klein. Für einen quadratischen Rahmen von zum Beispiel lm 
Seitenlänge und 5 Windungen hat die wirksame Höhe bei A = 300 m einen Wert 


KERNE 2.5. 100°cm? 
nn T 


a 310,5 cm 


Die vom Rahmen gelieferte Spannung U, ist daher sehr gering. Dadurch jedoch, 
daß der Rahmen bei im Vergleich zur Wellenlänge kleinen Abmiessungen induktiv 
wirkt und leicht mit einem Drehkondensator abgestimmt werden kann, läßt sich 


R 3 
A L 


c 
Ualelhycosa U. 


Bild 317. Ersatzschaltbild 
des abgestimmten Rahmens 


am Kondensator eine Spannung abgreifen, die um die Güte @ des Schwingkreises 
größer als die Generatorspannung ist. 


d, = Ures —— Q U, (475) 


Vergleiche hierzu die Ersatzschaltung des abgestimmten Rahmens in Bild 317. 
Man beachte, daß der Rahmen kein Parallelschwingkreis, sondern ein Reihen- 
schwingkreis ist, da der speisende Generator nicht parallel, sondern in Reihe zu 
Z und C liegt. 

Als Sendeantenne findet der Rahmen wegen seiner kleinen wirksamen Höhe und 
der damit, verbundenen schlechten Energieabstrahlung kaum Verwendung. Als 
Empfangsantenne wird er dagegen gern verwendet, da er wegen seiner Rioh- 
tungsabhängigkeit den Nachteil geringerer Empfindlichkeit durch einen bedeu- 
tend störungsfreieren Empfang ausgleicht. Seine Hauptanwendung hat er in der 
Peiltechnik gefunden. 


8. Riehtantennen 


a) Die Interferenz von Wellen als Ursache des Richteifektes 


Eine senkrechte Antenne hat in der horizontalen Ebene keinerlei Richtwirkung. 
Sie strahlt nach allen Richtungen gleichmäßig stark. Das bedeutet, daß aufeinem 
mit dem Radius r um den Sender geschlagenen Kreis überall die gleiche Feld- 
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stärke herrscht (Bild 318a). Trägt man den Betrag Z der Feldstärke, wie er sich 
in den verschiedenen Richtungen p für eine konstante Entfernung vom Sender 
ergibt, grafisch in einem Polardiagramm auf, so erhält man einen Kreis ( Bild 318b). 
Wegen dieser Rundcharakteristik ist die senkrechte Linearantenne die gegebene 
Antenne für Rundfunksendungen. 

Stellt man zwei oder mehrere Antennen in bestimmten Abständen parallel 
nebeneinander auf, so erhält man eine Strahlergruppe, mit der man die ausge- 
strahlte Energie in bestimmten Richtungen bündeln und so in diesen Richtungen 
eine besonders große Feldstärke und Reichweite erzielen kann. Die Richtwirkung 
hängt von der Anordnung der Antennen und der Phase ihrer Erregung ab. Sie 
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Bild 318. Horizontales Strahlungsdiagraımm 
einer senkrechten Stabantenne 


beruht auf der Interferenz der von den einzelnen Antennen ausgehenden und in 
einem Punkt zusammentreffenden Wellenzüge. In bestimmten Richtungen ad- 
dieren sie sich bei ihrer Überlagerung, in anderen löschen sie sich aus. Maß- 
gebend hierfür ist der Unterschied Ar der Wege, die die Wellen bis zum Tref- 
punkt zurücklegen. Ist der betrachtete Punkt P so weit vom Sender entfernt, 
daß man die von den Antennen zu ihm hinlaufenden Strahlen als parallelver- 
laufend ansehen kann, so ist der Wegunterschied nach den Bezeichnungen in 


Bild 319 
är=asine 


Sind beide Antennen gleichphasig erregt, dann tritt in den Richtungen, in denen 
der Wegunterschied a sin @ Null oder eine Wellenlänge oder ein Vielfaches davon 
ist, Addition ein. In diesen Richtungen steigt die Feldstärke auf das Doppelte des 
Wertes einer Einzelantenne an. In den Richtungen, in denen der Wegunter- 
schied A/2 oder ein ungerades Vielfaches davon ist, erfolgt wegen der dauernden 
Gegenphasigkeit beider Wellen völlige Auslöschung. Für Richtungswinkel zwi- 
schen den ausgezeichneten Richtungen ergeben sich entsprechende Zwischen werte 


der Feldstärke. 
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b) Bündelung in horizontaler Ebene 


Zum besseren Verständnis sollen in den Bildern 320a und b die Verhältnisse an 
einer Zweileitergruppe, deren Antennen einen gegenseitigen Abstand von A/2 
haben und deren Speisung einmal gleichphasig und einmal gegenphasig erfolgt, 
nochmals dargelegt werden. Bei gleichphasiger Erregung liegt die Richtung, in 
der sich die Wellenzüge sddieren und daher eine doppelt so große Feldstärke 
hervorrufen, senkrecht zur Verbindungslinie der beiden Antennen. In Richtung 
ihrer Standlinie ist die Strahlung dagegen, da sich die beiden Wellenzüge wegen 
des Ar = asin 90°= 4/2 großen Wegunterschiedes gegenseitig aufheben, dauernd 
Null. 

Bei gegenphasiger Erregung hat die Zweileitergruppe eine um 90° geschwenkte 
Richtcharakteristik. Berechnet oder mißt man die Größe der resultierenden 
Feldstärke für die verschiedenen Richtungen @ bei konstantgehaltener Entfer- 
nung vom Sender und trägt man diese Werte auf dem Entfernungskreis auf, so 
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gegenphasige Erregung 


180° 


270° 


59° 


Bild 320. Entstehung des Strahlungsdiagramms einer gleichphasig (a, 0, d) 
und einer gegenphasig (d, e) erregten Zwel-Antennengruppe 
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erhält man im Fall gleichphasiger Erregung ein Bild von der Form des Bildes c. 
Von hier aus ist es ein kleiner Schritt zur Darstellung der Richtcharakteristik. 
Man hat nur die Beträge der Feldstärken, wie sie sich auf dem Kreis konstanter 
Entfernung in den einzelnen Richtungen ergeben, auf eben diesen Richtungs- 
strahlen abzutragen (Bild d). Ähnlich ergibt sich für den Fall gegenphasiger Er- 
regung eine Richtcharakteristik nach Bild e. Die in Bild d und e gezeichneten 
Richtcharakteristiken heißen Horizontaldiagramme, weil sie die Stärkeverteilung 
der elektrischen Feldstärke in der Horizontalebene der Antenne beschreiben. 
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Speise- | 
leitung Bild 321 


Speisung und Strahlungsdingramm 
Dipolzeile einer Vierleitergruppe (Dipolzeile) 


Eine noch schärfere Bündelungswirkung haben Mehrfachantennensysteme. 
Bild 321 zeigt das horizontale Richtdiagramm und die Speisung einer Mehr- 
leiteranordnung aus vier senkrechten, gleichphasig erregten und in A/2 Entfer- 
nung voneinander angeordneten Dipolen. Neben der „Hauptkeule“ mit der vier- 
fachen Feldstärke des Einzelstrahlers bilden sich noch einige kleine Neben- 
maxima aus. 

Zur Charakterisierung der Schärfe der Bündelung dient entweder die Rullwerts- 
breite, das ist der Winkel «,, innerhalb dessen sich die Hauptkeule erstreckt, 
oder die Halbwertsbreite «, ,- Das ist der Winkel, innerhalb dessen die Strah- 
lungsdichte vom Maximalwert auf die Hälfte heruntergeht. In bezug auf die 
Feldstärke ist das jener Winkel, innerhalb dessen die Feldstärke größer als das 
0,707fache ihres Höchstwertes ist. Vergleiche dazu Bild 321. Das gebräuch- 
lichere Maß ist die Halbwertsbreite a, s. 


c) Der Antennengewinn 

Die Erhöhung der Feldstärke auf das Vierfache bei einer Vierleitergruppe oder bei 
n. nebeneinander angeordneten Antennen auf das x-fache, setzt voraus, daß jede 
Antenne den gleichen Strom wie eine Einzelantenne aufnimmt. Damit erhöht 
sich natürlich auch die gesamte Leistungsaufnahme des Antennensystems, so 
daß man im Zweifel sein kann, ob die Erhöhung der Feldstärke in der Haupt- 
strahlungsrichtung nicht einfach von einer entsprechenden Zunahme der auf- 
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genommenen Leistung herrührt. Das ist jedoch nicht der Fall. Durch die gegen- 
seitige Beeinflussung der Antennen ändert sich der Strahlungswiderstand AR, der 
einzelnen Antenne in der Gruppe in dem Sinn, daß er kleiner wird. Dadurch 
nimmt die einzelne Antenne innerhalb der Gruppe bei gleichem Strom eine 
kleinere Leistung auf als der Einzelstrahler für sich allein. Bei n Antennen mit 
n-fachem Gesamtstrom und daher auch n-facher Feldstärke in der Hauptstrahl- 
richtung bleibt die Gesamtleistungsaufnahme kleiner als das n-fache einer allein- 
stehenden Antenne. Eine Richtantenne zeigt damit einen effektiven Gewinn an 
Feldstärke und Strahlungsenergjie. 

Zur Charakterisierung der die Strahlung in der Hauptrichtung verbessernden 
Wirkung einer Richtantenne hat man den Begriff des Antennengewinns ein- 
geführt. Unter dem Gewinn einer Sende-Richtantenne versteht man die Er- 
höhung der Energiedichte in der Hauptstrahlungsrichtung gegenüber einer 
Vergleichsantenne, und zwar unter der Voraussetzung, daß beiden die gleiche 
Gesamtleistung zugeführt wird. Es gilt 


RR, N Maximale Strahlungsintensität der Richtantenne 
Maximale Strahlungsintensität der Bezugsantenne gleicher Leistung 


Statt im absoluten Maß wird der Antennengewinn häufig logarithmisch in De- 
zibel angegeben. In diesem Fall wird er mit g bezeichnet. Es ist 


gindB=10lgG 


Als Bezugsantenne wird nicht ganz einheitlich entweder der Hertzsche Dipol mit 
niedriger Höhe und konstantem Strombelag oder der abgestimmte A/2-Dipol ge- 
wählt. Zum Teil wird auch eine sogenannte „isotrope Antenne“ zum Vergleich 
herangezogen. Es handelt sich hier um einen gedachten Strahler, der die Eigen- 
schaft hat, nach allen Raumrichtungen gleich stark zu strahlen. Eine isotrope 
Antenne hat eine Kugelcharakteristik. Bezieht man den Gewinn auf sie, wird er 
mit @, bezeichnet. 
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Bild 322. Die Vertikaldingramme der Yergleichsantennen (a isotrope Antenne, b Hertzscher Dipol, 
c abgestimmter A/2-Dipol) 


Da das Vertikaldiagramm eines Hertzschen Dipols aus zwei genauen Kreisen be- 
steht und das des A/2-Dipols die Form einer etwas länglichen Acht hat (Bild 322), 
weisen der Hertzsche- und A/2-Dipol gegenüber der isotropen Antenne schon 
einen kleinen Gewinn von G, = 1,5 beziehungsweise 1,64 auf. Diese Zahlen 
können als Umrechnungsfaktoren dienen, wenn man die Gewinnangabe einer 
Richtantenne von der einen auf die andere Vergleichsantenne umrechnen will. 
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Die Berechnung des Gewinns aus dem Strahlungsdiagramm ist nicht ganz ein- 
fach. Bei Richtantennen mit großer Bündelungsschärfe gilt, wenn man den 
Hertzschen Dipol als Vergleichsantenne benutzt, angenähert, 


2n 1 


2 Ro, Bos 


&%, und ß,,; kennzeichnen die Halbwertsbreiten der Richtkeule in der waage- 
reohten beziehungsweise senkrechten Ebene. 

Die folgende Tabelle gibt eine Vorstellung von der Größe des Gewinns, der bei 
parallelen Antennen je nach ihrer Anzahl und ihrem gegenseitigen Abstand er- 
reicht werden kann. 


d= 


Anzahl der Strahler | 2 4 6 8 10 12 


8,47 86 10 12 19dB 
45 85 104 11,7 28 35dB 


Gewinn bei einem Abstand von A/2 .... 
Gewinn bei einem Abstand von 34/4 ... 


Tabelle 7 


d) Reflektorantennen 


Werden in einer Zweileitergruppe von A/4 gegenseitigem Abstand die beiden An- 
tennen weder gleich- noch gegenphasig, sondern mit um 90° phasenverschobenen 
Strömen gespeist, so entsteht eine einseitige Richtcharakteristik in Form einer 
Herzkurve (Kardioide). Wie Bild 323 andeutet, addiert sich in diesem Fall das 
zeitlich um eine Viertelperiode versetzte Feld der Antenne I/ so zu dem der An- 
tenne I, daß in der einen Richtung Summation, dagegen in der entgegengesetzten 
Richtung völlige Auslöschung erfolgt. 


Bild 323. Überlagerung der elcktro- 
magnetischen Felder zweier um eine 


N Yiertelperiode phasenverschoben 
erregter Dipole bei einem Abstand 
Austöschung — I A 1 —»-yerstörkung von Aj& 
< 


Zu einem ähnlichen Ergebnis kommt man, wenn man in der gleichen Anordnung 
nur eine Antenne speist, die zweite dagegen durch das Feld der ersten zum Mit- 
schwingen anregt. Man spricht in diesem Fall von der mitschwingenden Antenne 
als von einer strablungsgekoppelten Reflektorantenne (Bild 324a). Das Feld €, 
der Primärantenne erzeugt in der Reflektorantenne einen Strom %,. Bei Ab- 
stimmung der Reflektorantenne nimmt %, einen Wert an, der betragsmäßig dem 
Strom %, im Primärstrahler gleichkommt. %, ruft seinerseits ein Feld C, hervor, 
das in erster Näherung dem Primärfeld um 180° nacheilt. Das hängt: damit zu- 
sammen, daß wie in einem gewöhnlichen Schwingkreis so auch hier bei Abstim- 
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Reflektor- 
wond 


mung der Strom im induktiven Teil 
des Schwingkreises, also in der Stab- 
mitte, der erregenden Spannung im 
kapazitiven Teil um 90° nacheilt und 
anschließend das mit dem Strom 
b gleichphasige magnetische Feld eine 
R Viertelperiode oder weitere 90° später 
ein elektrisches Feld €, aufbaut. 
Berücksichtigt man, daß die Primär- 
strahblung für den A/4 langen Weg 
zum Reflektor eine Zeit von einer 
Viertelperiode oder, in Winkelgraden 
ausgedrückt, 90° benötigt, so ergibt 
sich, daß das am Reflektor sich aus- 
Bild 324. Strahlungsdiagramm eines Dipola Biden ae nnoauieläuilergim Eee 
mit stabförmigem Reflektor (2) und massiver chen Moment am Hauptstrahler sich 
oder netzförmiger Reflektorwand (5) entwickelnden Primärfeld um 270° 
nacheilt. Erreicht jetzt das Feld E, 
bei seiner allseitigen Ausbreitung 
nach einer weiteren Viertelperiode oder 90° die Primärantenne, dann eilt es 
diesem Feld hier im ganzen um 360° nach. Das bedeutet aber, daß es jetzt 
gleichphasig mit ihm schwingt. Daher werden Primär- und Scekundärfeld von 
bier aus nach rechts hin sich dauernd unterstützen und ein doppelt so starkes 
Feld aufbauen. Vergleiche dazu noch einmal Bild 323. 
In der Richtung vom Primärstrahler nach links tritt dagegen wegen der 180°- 
Phasendifferenz beider Felder eine totale und dauernde Auslöschung ein. Die 
Unterdrückung in rückwärtiger Richtung gilt streng nur für die direkte Rich- 
tung Strahler-Reflektor und darüber hinaus. Seitwärts am Reflektor vorbei 
findet, wie es das Richtdiagramm in Bild 324a erkennen läßt, noch eine schwache 
Abstrahlung statt. Soll auch sie verhindert werden, so muß der Reflektor als 
großflächige Wand aus ebenen oder gebogenen Metallblechen oder genügend eng- 
maschigen Drahtnetzen ausgeführt werden (Bild 324b). Eine Reflektorwand soll 
in jeder Richtung um wenigstens A/2 über die AbmaßBe der Antenne hinausragen. 
Im Fall der Ausführung als Drahtnetz darf die Maschenweite nicht größer als 
0,005 A sein. 
Die vorstehenden Überlegungen über die Auslöschung der Strahlung in der 
Rückwärts- und ihre Verdopplung in der Vorwärtsrichtung hatten zur Voraus- 
setzung, daß der im Reflektor erzeugte Strom und sein Feld genauso groß wie 
der Primärstrom und sein Feld ist und außerdem der Phasensprung bei der Re- 
flexion genau 180° beträgt. Beides ist wegen der unvermeidlichen Verluste in der 
Reflektorantenne in Wirklichkeit nie der Fall. Deshalb kann bei einem einzelnen 
Reflektorstab in rückwärtiger Richtung nie eine vollständige Auslöschung und 
im Feld vor der Antenne nie eine exakte Verdopplung der Feldstärke stattfinden. 
Das ist auch dann nicht möglich, wenn man den Reflektor etwas in seiner Länge 


Reflektor Dipol 


R Jo 


al» 
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verstimmt und in seinem Abstand zum Primärstrahler ändert. Das einzige, was 
sich durch geschickte Verstimmung und Abstandsänderung erreichen läßt, ist 
ein optimales Verhältnis zwischen der Stärke der Hauptstrahlung und der Rück- 
wärtsstrahlung. Versuche haben ergeben, daß sich ein günstiger Kompromiß 
zwischen Antennengewinn und „Vorwärts- zu Rückwärtsverhältnis“ einstellt, 
wenn man den Reflektorabstand 0,2% und seine Länge etwa 5 --- 6% länger als 
2/2 macht. 

Selbstverständlich beeinflußt ein Reflektorstab in A/4- oder weniger Abstand 
vom Strahler dessen Eingangswiderstand. Der durchgehende Reflektorstab wirkt 
wie ein an den Speisepunkten kurzgeschlossener Dipol; Strahler und Reflektor 
zusammen entsprechen wegen ihrer Feldkopplung einem Transformator mit loser 
Kopplung, Übersetzungsverhältnis 1:1. So wie sich ein sekundärseitiger Kurz- 
schluß auf der Primärseite eines Transformators in einer Erniedrigung des Ein- 
gangswiderstandes bemerkbar macht, so setzt auch ein kurzgeschlossener Re- 
flektorstab den Fußpunktwiderstand des strahlenden Dipols herab. Bei einem 
Abstand von beispielsweise 0,2 A wird R, etwa42Q. 

Interessant ist, daß bei bestimmter Länge (2 > 0,43 --- 0,45 A) des Sekundär- 
strahlers und bestimmtem Abstand zum Hauptstrabler (a => 0,1 A) in der Rich- 
tung vom Haupt- zum Sekundärstrahler und darüber hinaus nicht Auslöschung, 
sondern im Gegenteil Verstärkung der Strahlungsintensität stattfindet. Man 
spricht in diesem Fall von einer „Direktorwirkung‘ des Sekundärstrahlers und 
nennt ihn einen Leitdipol oder Wellendirektor. 
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Bild 325. Die Yagl-Antenne als Drelleiteranordnung 
mit gespeistem Dipol Di, Refiektor R und Direktor D 


o\o Strahlungs- 
, richtung 


Durch Kombination eines Dipols mit einem Reflektor und einem Direktor ent- 
steht die bekannte Yagi-Antenne. Bild 325 zeigt sie in schematischer Form. Die 
Längen- und Abstandsangaben sind nicht allgemeingültig. Sie ändern sich je 
nach der gewünschten Charakteristik. Bild 326 läßt die technische Ausführung 
einer Yagi-Antenne erkennen. 

Erweitert man die Zweileitergruppe in dem Sinne, daß man sie in mehrfacher Aus- 
führung nebeneinander aufbaut, so erhält man ein Antennensystem, das eine 
äußerst scharf gebündelte, einseitige Richtkeule aufweist. In Bild 327 ist eine 
solche aus 5 Dipolen und 5 Reflektoren bestehende Strahlergruppe mit ihrem 
Richtdiagramm dargestellt. 
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Bild 326. Ansicht einer Yagi-Antenne (Werkfoto Rohde & Schwarz) 


A 
2 
ER Er 
/) Bild 327. Strablungsdiagramm einer aus 
ud je 5 gleichphasig erregten Dipolen 
Ya \N und strahlungsgekoppelten Reflektoren 
R N bestehenden Dipolgruppe 


Dipolzeile 
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e) Bündelung in vertikaler Ebene 


Ähnlich wie in horizontaler läßt sich auch in vertikaler Richtung dadurch, daß 
man mehrere Dipole oder Dipolgruppen in Richtung ihrer Achsen zu einer Dipol- 
reihe übereinander anordnet, eine scharfe Bündelung erreichen. In Bild 328 sind 
einige Vertikaldiagramme senkrechtstehender Dipolreihen aus ein bis vier A/2- 
langen Dipolen dargestellt. Der Abstand zwischen den einzelnen Dipolen ist sehr 
kleingehalten. Bei seiner Variation verformt sich das Richtdiagramm. 

Bei der Speisung der Dipolreihen muß darauf geachtet werden, daß der Strom in 
allen Elementen gleichphasig ist. Da er nach jeweils einer halben Wellenlänge 
seine Richtung wechselt, kann man für die Dipolketten nicht einfach durch- 
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Bild 328. Vertikaldiagramme senkrecht angeordneter Dipolreihen 
ans 1 bis 4 Einzeldipolen von A/2 Länge 
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gehende 2, 3 oder 4 A/2 lange Stäbe nehmen. Es müssen besondere Vorkehrungen 
getroffen werden, um den Strom in allen Elementen mit richtiger Phase fließen 
zu lassen. Eine Möglichkeit hierzu bietet die Verwendung von Spulen (Bild 329). 
Die Spulen konzentrieren in ihrem Innern die gegenphasigen Felder und hindern 
sie an der Abstrahlung. Eine andere Möglichkeit liegt in der Benutzung von A/4- 
Schleifen innerhalb des aus einem Stück bestehenden Antenncnleiters (Bild 329). 
Die am häufigsten anzutreffende Lösung sieht eine geschickt vorgenommene 
symmetrische Vielfachspeisung der Dipolketten nach Bild 329c vor. 


Das bekannteste Beispiel einer Ikom- 
bination paralleler und gleichzeitig 
in Reihe angeordneter Dipole mit 
einer entsprechenden Reflektorwand 
dahinter stellt in Deutschland auf 
dem Gebiet der Kurzwellenantennen 
die Telefunken-Tannenbaumantenne 
dar. Ihr Aufbau ist schematisch in 
Bild 330 wiedergegeben. Sie hat so- 
wohl in der horizontalen wie auch in 
der vertikalen Ebene eine äußerst 
scharf gebündelte Richtkeule. 

Ihr entsprechen im UKW-Gebiet die 
bekannten aus 16 Elementen (8 Strah- 
lern und 8 Reflektoren) aufgebauten 
Fernsehrichtantennen. Bild 331 zeigt 
die Ansicht eines Einheitsfeldes. Die 
vier Strahler sind Ganzwellen-Dipole. 
Sie werden nach dem Schema von 
Bild 332 in der Mitte symmetrisch 
gespeist. Es handelt sich um eine 
Spannungsspeisung nach Art des Bil- 
des 329c. Da die Spannungsknoten 
jeweils in der Mitte der einzelnen 


Bild 329. Verschiedene Möglichkeiten 
der Spelsung von Dipolrelhen 
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Stäbe liegen, können diese hier metallisch mit der geerdeten Tragkonstruktion 
verbunden werden und so blitzsicher an Erde angeschlossen werden. Die Dipol- 
stäbe sind sehr stark und haben einen kreisförmigen oder ovalen Querschnitt. 
Dadurch werden sie außerordentlich breitbandig. Die abgebildete Richtantenne 
überträgt beispielsweise ein Frequenzband von 235 -- 325 MHz. Die Reflektor- 
wand besteht aus untereinander verbundenen Stäpen, die parallel zu den Strah- 
lern liegen und einen gegenseitigen Abstand von weniger als 0,1 } haben. 


Bild 330. Schema einer Kurzwellen-Richtstrahlantenne 
(Telefunken-Tannenbaumantenne) 


Sollen die symmetrischen Dipole wie in dem Verdrahtungsschema von Bild 332 
über eine unsymmetrische Konxialleitung gespeist werden, so muß an der Über- 
gangsstelle ein Symmetriertopf, ähnlich dem A/4-Sperttopf in Bild 168, zwi- 
schengeschaltet werden. 

Sowohl in Bild 330 als auch in Bild 331 liegen die Dipolstäbe horizontal. Das ist 
im m- und dm-Wellengebiet allgemein üblich. Entsprechend der horizontalen 
Ausrichtung der Dipolstäbe liegt der Feldvektor & der ausgestrahlten Wellen 
horizontal. Man spricht in diesem Fall von einer horizontalen Polarisation der 
Wellen. Bei Vertikalantennen steht E senkrecht. Demzufolge sind die von ihnen 
abgestrablten Wellen vertikal-polarisiert. Der Grund für die Wahl einer horizon- 
talen Polarisation im Gebiet kurzer und ultrakurzer Wellen liegt darin, daß die 
Strahlungsfelder der Hauptstörungsquellen, nämlich der Funken in den Zünd- 
kerzen der Kraftwagen, vorwiegend vertikal polarisiert sind. Bei horizontaler 
Anordnung der Dipole werden die Zündfunkenstörungen besser ausgeblendet als 
bei vertikaler Polarisation der elektromagnetischen Wellen. 

Sendeseitig werden Richtantennen hauptsächlich im kommerziellen Funkdienst 
zwischen zwei festen Stationen verwendet. Durch die scharfe Bündelung der 
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Bild 331. Einheitsfeld einer UKW-Richtantenno für 
235 «328 MHz (Werkfoto Siemens d&: Halske) 
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Spannungsnullpunkte, 
geeignet zur Befestigung 
und Blitzobleilung 


Bild 332. Schema der Speisung einer 
; Riehtantenne über eine Koaxlalleitung 
mit Symmetriertopf 


Energie in einer Richtung arbeitet die Verbindung sehr wirtschaftlich. Außerdem 
wird durch sie eine gewisse Geheimhaltung des sonst überall abhörbaren draht- 
losen Nachrichtenverkehrs erreicht. Wegen ihres erheblichen räumlichen Platz- 
bedarfes können Richtstrahler nur im Gebiet kurzer, ultrakurzer und kürzester 
Wellen gebaut werden. 

In der Empfangstechnik ermöglichen Richtantennen erstens eine Empfindlich- 
keitssteigerung der Empfangsanlage und zweitens eine weitgehende Unter- 
drückung atmosphärischer und sonstiger Störungen. Beides bewirkt ein bedeu- 
tend günstigeres Signal/Störgeräuschverhältnis. Über diese Vorteile hinaus bieten 
die Richtantennensysteme, wenn sie schwenkbar sind, noch die Möglichkeit der 
Richtungsbestimmung einfallender Wellen. Dio einfachste Antennenanordnung 
für derartige Peil- und Ortungsanlagen ist die Rahmenantenne, 
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if) Rundstrahlung bei horizontaler Polarisation 


Im Rundfunkdienst kann das Richtprinzip nur hinsichtlich vertikaler Bündelung 
angewendet werden. Eine Rundfunksendeantenne soll ja in die Runde strahlen 
und muß deshalb eine Kreischarakteristik haben. Im UKW-Gebiet, in dem mit 
horizontaler Polarisation gesendet wird, müssen besondere Vorkehrungen ge- 
troffen werden, um ein horizontales Runddiagramm zu erhalten. Ein einfacher 
horizontaler Dipol würde zum Beispiel in Richtung seiner Achse gar nicht 
strahlen. Damit auch in diesen Richtungen Energie abgestrahlt wird, müssen 
quer vor seinen Enden zwei andere Dipole angeordnet werden. 

Auf die \Veise kommt man entweder zu den Quadrat- und Viereckantennen nach 
Bild 333a oder zu den sekreuzten Dipolen und Faltdipolen (Quirl-Antennen) 
nach Bild 3335 und c. Von ihnen führte die Entwicklung weiter zu den Dipol- 
Flächenstrahlern, von denen Bild d als Beispiel die Schmetterlings-Antenne 
(Super-Turnstile-Antenne) zeigt. 

Wichtig ist bei all diesen Ausführungen, wenn sie als Sendeartennen verwendet 
werden, daß die Ströme in den gekreuzten Antennen zeitlich um eine Viertel- 
periode oder 90° versetzt schwingen. Nur dann breitet sich ihr Feld in allen Rich- 
tungen gleichmäßig aus und erzeugt ein Runddiagramm. Das resultierende Feld 


A/&-Zusalzleitung 


1234 7 


Bild 333. UK W-Rundstrahlantennen für horlzontal-polarisierte Wellen (Drehfeld-Antennen) 
(a Qundrat- oder Viereckantenne, 5 gekreuzter Dipol (Quirl-Antenne), c gekreuzter Faltdipol, 
d Schmetterlings- oder Super-Turnstile-Antenne als Dipolflächensträhler, 

e Entstehung des Drehfeldes auf Grund einer um 90° phasenverschobenen Spelsung der Dipole) 
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ist ein Drehfeld. Es dreht sich mit der Frequenz des Trägers. Wenn sich das Feld 
nach Bild 333e beispielsweise im Zeitmoment t = 0 auf Grund des Stromes im 
waagerecht gezeichneten Dipol nach oben ausbreitet, dann nimmt es nach einer 
Achtelperiode unter dem Einfluß der Ströme in beiden Dipolen eine Richtung 
von 45° an. Nach einer Viertelperiode strahlt der waagerechte Dipol, da sein 
Strom Null ist, nichts ab, dafür aber der senkrecht gezeichnete Dipol, der jetzt 
vollen Strom führt. 

Die 90°-Phasenverschiebung der Dipolströme kann, wie es in Bild 3335 und c 
angedeutet ist, durch eine }/4-Leitung erreicht werden. Während der eine Dipol 
direkt an die Speiseleitung angeschlossen ist, erfolgt die Speisung des anderen 
Dipols von hier aus über eine Zusatzleitung von A/4. Antennen dieser Art heißen 
Drehfeldantennen. 


I 14 
Einfallsrichtung Ey=Ecosp 
der Senderwelle % 
Bild 334. Nachweis der Richtungs- 
o EjeEsinp unabhängigkolt eines mit einer 
— Ö 4/4-Zwischenleltung versehenen 
I gekreuzten Empfangsdipols 


einfollende 
Welle 


Der gekreuzte Dipol oder Faltdipol spielt nicht nur in der UKW-Sendetechnik, 
sondern auch in der UKW-Empfangstechnik eine groBe Rolle. Damit seine Emp- 
fangscharakteristik ein Runddiagramm wird, muß die Phase des Stromes aus dem 
einen Dipol durch eine zwischengeschaltete A/4-Leitung um 90° gegenüber dem 
Strom aus dem anderen Dipol gedreht werden, ehe beide gemeinsam zum Emp- 
fünger hingeleitet werden. Fällt ein Sender beispielsweise unter dem Winkel & 
ein (vergleiche dazu Bild 334), so ist von der Empfangsfeldstärke € für den Strom 
im Dipol / nur die Komponente E, = Esin p und für den Strom im Dipol 17 
nur die Komponente E, = Ecos p maßgebend. Die dabei entstehenden An- 


tennenströme sind von der Form 

5 — EZ, lusinwt—Esinpsinwt 

= E,1„sinwt Ecospsinwi 
Wird jetzt der Antennenstrom i,, bevor er in die eigentliche Antennenleitung 
gelangt, erst über eine A/4-Leitung geschickt, dann dreht sich seine Phase um 90°. 
Damit nimmt sein Zeitgesetz die Form an 

i, >» E cos sin (wt — 90°) = — Ecospcoswi 

Der resultierende Strom i in der Leitung zum Empfänger ist annähernd gleich 
der Summe von i, und i,. 


ii +, — E (singsin wt — cospcoswi)= — Zcos(wi-+ p) 
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Er hat einen Scheitelwert und damit auch einen Efiektivwert, der unabhängig 
von der Einfallsrichtung @ der Feldstärke E proportional ist. Die Einfallsrichtung 
äußert sich lediglich in dem Phasenwinkel @ des Stromes. Dieser Winkel ist aber 
uninteressant. Das Richtdiagramm des gekreuzten und mit einer /4-Zwischen- 
leitung versehenen Dipols oder Faltdipols ist daher theoretisch ein Kreis, prak- 
tisch natürlich nicht, da die Ströme aus den Dipolen / und II nicht nur zum 
Empfänger, sondern zum Teil auch in die quergestellten Dipole // und / fließen 
und von dort aus das resultierende Feld etwas verzerren. 


Empfang max. 


Bild 335. Richtungsempfindlichkeit eines 
gekreuzten Dipols ohne A/4-Zwischenleitung 


Empfang Null 


Hätte man die Teilströme direkt zusammenfließen lassen, so würde der resul- 
tierende Strom einen Wert von 


ish +isE(sinp + cos p) sin wi 
mit dem Effektivwert 
I»E(sinp-+ cosg) 


haben. Er würde von @ abhängen und zum Beispiel bei 9 = 135° und 315° Null 
werden. Der gekreuzte Dipol würde in diesem Fall wie ein einfacher unter 45° zu 
den Dipolen I und II stehender Dipol wirken und damit eine horizontale „Acht“- 
Charakteristik haben (Bild 335). 


9. Schwundmindernde Antennen 


Rundfunksendungen sind für ein begrenztes Gebiet um den Sender herum be- 
stimmt. Wegen des Zusammenwirkens derjenigen Strahlen, die als Bodenwellen 
den kürzesten Weg entlang der Erdoberfläche nehmen, und denjenigen, die als 
Raumwellen erst nach der Reflexion an den ionisierten Schichten der Atmo- 
sphäre wieder zur Erde zurückkehren, tritt in bestimmten Entfernungen vom 
Sender durch schwankende Interferenz eine störende Schwunderscheinung auf, 
der sogenannte Nahschwund. Dadurch wird das Gebiet eingeengt, das ein Rund- 
funksender auf Grund seiner Bodenwelle versorgen könnte. Von den Raumwellen 
sind besonders die steil nach oben gerichteten stark störend, weil sie nach der 
Reflexion in verhältnismäßig naher Entfernung vom Sender zur Erde zurück- 
kehren und damit das Schwundgebiet in eine Zone rücken, in der die Bodenwelle 
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für sich allein noch einen guten Empfang 

gewährleisten würde. Durch Anwendung 

von Antennen, die bevorzugt nur in Ber 
horizontaler Richtung strahlen, deren 

Strahlung über einen bestimmten Null- Bild 336. Vertikaldingramm einer schwund- 
strahlwinkel o, hinaus unwesentlich mindernden Antenna 
wird, kann die Schwundgrenze des Ver- 

sorgungsbereiches hinausgeschoben wer- 

den (Bild 336). Antennen dieser Art hei- 

Ben schwundmindernde Antennen. 

Die Steilstrablung wird unterdrückt, 


wenn man dafür sorgt, daß der Stron- a h=Q6A 
bauch auf der Antenne sich aus der n-2 
Erdbodennähe weg in größere Höhen x f 
verlagert. Eine solche Verschiebung tritt er i ; 
beispielsweise ein, wenn die Antennen- 

= = = 


höhe gleich oder größer A/2 gemacht 
wird. Bild 337 zeigt die Stromverteilung 
und Vertikalcharakteristik einer A/4, 7/2 
und 0,6 A langen unbeschwerten Antenne. 
Man erkennt deutlich, wie mit zunelh- 
mender Antennenlänge die Steilstrahlung 
immer mehr unterdrückt wird. 
TechnischeAusführungsformen schwund- 
Minderncz Antedsen and der abe Bild 337. Stromverteilung (a) und Vertikal- 
aipol, bei dem der Dipol in einer Höhe charakteristik (b) von Antennen verschiedener 
von etwas mehr als A/4 über der Erde Hohe 

angeordnet ist, und die Halbwellenan- 

tenne mit Endkapazität. DieHalbwellen- 

antenne besteht aus einem senkrecht im Innern eines frei stehenden Holzturmes 
aufgehängten Metallseil. Das Metallseil ist etwa eine halbe Wellenlänge lang. Es 
wird am unteren Ende elektrisch gegen Erde erregt und ist oben durch radiale 
Drähte mit einem Ring aus Aluminiumrohr von etwa 10 m Durchmesser ver- 
bunden. Durch den abgespannten Ring, der als End- oder Dachkapazität wirkt, 
und unter Mitwirkung von in den oberen Teil der Antenne eingeschalteten In- 
duktivitäten kann der Stromknoten in jede gewünschte Höhe über den Erd- 
boden gebracht werden. 

An Stelle des Holzturmes, dessen Unterhaltung schr kostspielig und schwierig 
ist, können auch „selbstschwingende“ abgespannte Stahlmaste verwendet wer- 
den. Bild 338 zeigt als Beispiel die Rundfunksendeantenne in Hörby (Schweden). 
Die Stahlmaste werden ebenfalls am Fußpunkt gespeist, zeigen aber nicht ganz 
den gleichen schwundmindernden Effekt wie die Holztürme. 

Eine besonders wirkungsvoll schwundmindernde Antenne entsteht, wenn die 
Antenne nicht am Fußpunkt, sondern oben gespeist wird. Bei der sogenannten 


36° 
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„Obenspeisung‘“ wird der obere 
Mastteil durch ein isolierendes 
Zwischenstück vom unteren 
getrennt und dann an der 
Trennstelle die Speisung vor- 
genommen. 


10. Rhombusantennen 


Im Gegensatz zu den bisher 
behandelten Antennen, deren 
Strom-Spannungsverteilung 
hauptsächlich auf die Aus- 
bildung stehender Wellen längs 
des Leiters zurückzuführen 
war, arbeitet die Rhombus- 
antenne mit fortschreitenden 
Wellen. Sie besteht nach Bild 
339 aus einer doppel-V-förmig 
gespreizten, in mäßiger Höhe 
über dem Erdboden ausge- 
spannten Doppelleitung. An 
ihrem Ende ist sie so mit einem 
reellen Widerstand R abge- 
schlossen, daß sich auf den 
Antennendrähten keine 
stehenden, sondern nur fort- 
schreitende Wellen ausbilden. 
Sie weist sowohl in horizonta- 
ler wie auch in vertikaler Rich- 
tung eine sehr scharfe Energie- 
bündelung auf. Der Vorteil 
der Rhombusantenne, die 
hauptsächlich als Empfangs- 
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Bild 3938. Schwundmindernde Rundfunkantenne 
in Hörby (Werkfoto Telefunken) 


antenne verwendet wird, liegt darin, daß ihre Richtcharakteristik und Empfind- 
lichkeit weit weniger frequenzabhängig als die anderer Richtantennensysteme 
sind. Das ist besonders beim Betrieb auf kurzen Wellen mit seinem häufigen 


Wellenwechsel vorteilhaft. 


Als Sendeantenne eignet sie sich an sich weniger gut, daim Abschlußwiderstand £ 
stets die Hälfte der Sendeleistung nutzlos verbraucht wird. Trotzdem wird sie 
im Kurzwellengebiet wegen ihres außerordentlich einfachen, wenig Höhe bean- 
spruchenden Aufbaus vielfach auch als Sendeantenne den komplizierten Tannen- 
baumantennen vorgezogen. Bei Höhen von } = 20 m und Längen von?! = 90 m 
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Bild 339. Rhombusantenne mit horizontalem (a) und vertikalem (5) Richtdiagramm 


sowie einem Winkel von p = 70° ergibt sich im Wellenbereich von A = 15 bis 
50m ein für den Weitverkehr sehr günstiger, flacher Abstrahlwinkel von 
y= 15° ...25°, 

Während bei reinen Empfangsantennen als Abschlußwiderstand R ein konzen- 
trierter Wirkwiderstand verwendet wird, nimmt man bei Sendeantennen eine 
lange, am Ende geerdete Eisendraht-Doppelleitung hoher Dämpfung (Schluck- 
leitung). Sie wird innerhalb des Rhombus in ganz niedriger Hölie über der Erde 
genau entlang der großen Diagonale vom Ende der Antenne in Richtung auf 
ihren Eingang zu ausgespannt. 


11. Spezialantennen für Dozimeter- und Zentimeterwellen 


Antennen für das m-, dm- und cm-Wellengebiet sind meistens gerichtete An- 
tennen. Eine Ausnahme bilden die Antennen des UKW-Rundfunks und -Fern- 
sehens. Da die Energiemengen, die im dm- und em-Gebiet wirtschaftlich erzeugt 
werden können, verhältnismäßig klein sind, etwa 10. - 100 W bei mittleren Sen- 
dern, muß die Abstrahlung schon eine gerichtete sein, wenn ein Empfänger eine 
ausreichend hoch über seinem Eigenrauschen liegende Eingangsenergie zuge- 
strahlt bekommen soll und zugleich andere Richtfunkanlagen auf der gleichen 
Welle nicht gestört werden dürfen. Die Kleinheit der Wellen erlaubt es, die 
räumlichen Abmessungen des Antennensystems kleinzuhalten und trotzdem 
eine gute Richtwirkung zu erreichen. 

Neben Dipolrichtantennen, die bis zu etwa 30 cm Wellenlänge herab verwendbar 
sind und die bei kleinen Wellenlängen als Flach- oder Rohrdipolo ausgebildet 
werden, sind unter den in den letzten Jahren entwickelten Sonderkonstruk- 
tionen besonders die Schlitz- oder Zylinderantennen, die Trichter- oder Horn- 
strahler, die dielektrischen Antennen, die Spulen- a Spiralantennen sowie die 
Spiegel- und Linsenantennen zu nennen. 
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Bild 340. Ansicht einer Zweifach- 
zylinderantenne für 10 kW und 
87 -- 100 MHz 
(Werkfoto Rohde & Schwarz) 
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a) Schlitzantennen 


Robrschlitzantennen sind Hohlrohre, die in ihrer 
Längsrichtung einen oder mehrere Schlitze be- 
stimmter Länge tragen. Bild 340 zeigt die Ansicht 
einer solchen zwei Schlitze übereinander aufwei- 
senden Schlitzantenne für 87 --- 100 MHz und 
10 kW Sendeleistung. Die Schlitze werden ent- 
weder durch Hohlrohrwellen (Durchmesser D >) 
oder durch eine im Innern gelegene, in der Mitte 
der langen Schlitzkanten angeschlossene Energie- 
leitung (Durchmesser D < A) gespeist. Wesentlich 
ist, daß die auf der Mantelfläche des Zylinders sich 
ausbildenden Ströme vorwiegend senkrecht zu den 
Schlitzkanten verlaufen. 

Die Erklärung der Wirkungsweise soll an Hand 
von Bild 341 vorgenommen werden. Sie zeigt eine 
Zylinderantenne, deren Schlitz eine halbe Wellen- 
länge lang ist, und die durch Hohlrohrwellen an- 
geregt sein möge. Der innere Mantelstrom der 
Hohlrohrwelle habe senkrecht zum Schlitz die 
Komponente /,„. Beim Auftreffen auf den Schlitz 
teilt sich /„ in zwei gleichgroße, längs der ver- 
tikalen Schlitzkanten in entgegengesetzten Rich- 
tungen abfließende Teilströme © auf. Nach den 
Schlitzenden zu wachsen die Ströme © wegen des 
dauernden seitlichen Zuflusses nach der gestrichel- 
ten i-Kurve an. Wegen ihrer Gegenläufigkeit zeigen 
die Schlitzlängskantenströme, solange die Schlitz- 
breite klein gegen die Wellenlänge ist, keine Fern- 
wirkung. Senkrecht zu den Schlitzlängskanten 
bildet sich ein elektrisches Feld € aus. Es hat in 
der Mitte der Schlitzkanten einen Maximalwert. 
Nach den Schlitzenden zu nimmt es etwa sinus- 
förmig auf Null ab, da an der oberen und unteren 
„Kurzschlußstelle“ des Schlitzes keine Spannung 
auftreten kann. Das hochfrequente Feld € ist mit 


einem ihm parallelen Verschiebungsstrom 9, verknüpft. 9, und der Gesamt- 
strom 2i, der an den beiden Enden des Schlitzes waagerecht von rechts nach 
links fließt, sind nach dem Seitenrißbild 5 mit einem Magnetfeld verknüpft, 
das in der Längsrichtung des Schlitzes ausgerichtet ist. Bei Abstimmung, das 
heißt theoretisch bei einem A/2 langen Schlitz, haben Spannung, Strom und 
Felder optimal große Werte. Demzufolge findet senkrecht zu dem wangs- 
rechten € und dem vertikalen $, das heißt senkrecht zur Schlitzfläche in Rich- 
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Bild 341. Rohrschlitzantenne, von Hohlrohrwellen angeregt, mit Ihrer Strom-Spannungsverteilung 
(a), ihrem magnetischem Feld (5) und ihrem Gegenstück: dem Dipol (ce) 


tung ©, eine wirksame Abstrahlung und Ausstrahlung elektromagnetischer 
Wellen statt. 

Der Schlitzstrahler stellt das magnetische Gegenstück zum elektrischen Dipol 
dar. Er ist gewissermaßen ein magnetischer Dipol. Denn vergleicht man an Hand 
der Bilder a, b und c die Verteilung der Kantenspannung, des Kantenstromes und 
der Feldstärken einer Schlitzantenne mit den Verhältnissen auf einem A/2 langen 
Dipol, so erkennt man, daß die einzelnen Größen miteinander vertauscht sind. 
Der Spannungsverlauf am Schlitz entspricht der Stromverteilung auf dem Dipol, 
die Kantenstromverteilung i dem Spannungsverlauf v auf dem Dipol. Während 
der Vektor € beim Dipol in die Richtung der Dipolachse fällt und der $-Vektor 
senkrecht dazu steht, liegen die Verhältnisse beim Schlitzstrahler umgekehrt: 
9 fällt in die Schlitzrichtung und € steht senkrecht dazu. Das bedeutet, daß von 
einer senkrecht stehenden Schlitzantenne eine horizontal-polarisierte Welle ab- 
gestrahlt wird. 

Wird der Rohrschlitzstrahler nicht von Hohlleiterwellen, sondern in der Mitte der 
langen Schlitzkanten punktförmig gespeist, dann geht man bei der Beschreibung 
der Wirkungsweise am besten von Bild 342 aus. Es zeigt schematisch die auf dem 
Umfang des Zylinders sich ausbildenden Stromlinien. Man kann sich die Schlitz- 
antenne in diesem Fall aus einer Parallelschaltung sehr vieler einwindiger und 
horizontalliegender Rahmenantennen entstanden denken. Die Jinden aller 
Rahmen liegen übereinander und bilden den Schlitz. Der Schlitz selbst stellt den 
Abstimmkondensator der Rahmenspulen dar. Die Speisung der einzelnen Rahmen 
geschieht über die Schlitzlängskanten als Speiseleitungen. Die Schlitzlängskanten 
selbst werden in der Mitte gespeist. Die hier herrschende Spannung kann ent- 
weder als Schlitzkantenspannung oder als Rahmenspannung bezeichnet werden. 
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Bild 842. Rohrschlitzantenne, 

durch eine Energieleitung ge- 

speist, mit ihrem magnetischen 
und elektrischen Feld 
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Speiseleitung 


Als Schlitzkantenspannung treibt sie durch den Schlitz wie bei einem Luftkon- 
densator einen Verschiebungsstrom,. Als Rahmenspannung treibt sie durch den 
Rahmen, das heißt über den Zylindermantel einen Konvektionsstrom. Die Span- 
nung ist unmittelbar an der Speisestelle am größten und nimmt nach den Schlitz- 
enden zu auf Null ab. Jeder Rahmenstrom umgibt sich mit magnetischen Feld- 
linien. Das resultierende Feld aller Elementarrahmen ist so gerichtet, daß der 
Vektor 9 der magnetischen Feldstärke bei senkrechtstehender Schlitzantenne 
senkrecht verläuft. Da das magnetische Feld ein äußerst hochfrequentes Wechsel- 
feld ist, induzieren die einzelnen magnetischen Feldlinien in Ebenen, die senk- 
recht zu ihnen stehen, elektrische Verschiebungsspannungen. In größeren Ent- 
fernungen vom Zylinder haben diese die Form von Kreisen, jedenfalls dann, 
wenn der Zylinderumfang Dr < 4/2 und damit der Strombelag auf ihm als an- 
nähernd konstant angesehen werden kann. Bei senkrechter Schlitzantenne ist 
demnach das elektrische Feld waagerecht orientiert. Eine senkrechte Schlitz- 
antenne strahlt horizontal-polarisierte elektromagnetische Wellen ab. 


Bild 843. Horizontales (a) und vertikales (b) Richtdingramm elner senkrechten Rohrschlitzentenne 
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Die Richtungsdiagramme der Schlitzantenne stimmen etwa mit denen des Dipols 
überein (Bild 343). Das Horizontaldiagramm ist praktisch ein Rundstrahldie- 
gramm mit etwas exzentrisch gelagertem Kreis. Das Vertikaldiagramm besteht 
aus zwei ovalförmig verbogenen Kreisen. Ordnet man mehrere Schlitze überein- 
ander an, läßt sich ihre vertikale Bündelungsschärfe wesentlich erhöhen. 

Die Schlitzstrahler werden wegen ihrer Rundcharakteristik vor allem als Sende- 
antennen für den UKW-FM-Rundfunk eingesetzt. Für die Abstrahlung von 
Fernsehprogrammen sind sie nicht so geeignet, da es Schwierigkeiten macht, sie 
genügend breitbandig zu bekommen. Vielfach dienen sie auch als Erreger von 
Hohlrohrwellen. Entwickelt wurden sie wegen ihrer aerodynamisch günstigen 
Einbaumöglichkeit für den Einsatz in Flugzeugtragflügeln. Sie hatten hier jedoch 
nicht die Form eines Zylinders, sondern eines geschlitzten ebenen Bleches. 


b) Trichter- oder Hornstraliler 

Sie entstehen aus einer Hohlrohrleitung, wenn man deren offenes Ende allmählich 
aufweitet. Da ihre eigene Richtcharskteristik noch nicht scharf genug gebündelt 
ist, dienen sie hauptsächlich nur zur Speisung von anderen, besser bündelnden 
Antennensystemen, beispielsweise von Linsen- und Parabolspiegelantennen. 


Bild 344. Der Trichteratrahler und selne Anregung 


Bild 344 zeigt einen Trichterstrahler mit einem angeschlossenen Stück Hohllei- 
tung. Die Hohlrohrwellen werden durch die kleine Stabentenne am linken Ende 
der Leitung erregt. Bei dieser Art Anregung entstehen in der Hoblleiterachse 
fortschreitende elektromagnetische Wellen, die so polarisiert sind, daß der elek- 
trische Feldvektor senkrecht auf den breiten Rechteckseiten steht. Er nimmt in 
seiner Stärke sinusförmig von der Mitte aus nach den Schmalseiten hin auf Null 
ab. Die magnetischen Feldlinien bilden geschlossene Linienzüge in Ebenen, die 
parallel zu den breiten Metallwänden liegen. Weil in diesem Fall in der Achsen- 
richtung nur magnetische Feldkomponenten auftreten, spricht man hier von H- 
Wellen. Bei der Aufweitung eines solchen rechteckigen Hohlleiters zu einem 
Trichter oder Horn wird eine in der Trichterachse gebündelte elektromagnetische 
Welle abgestrahlt. Der Grad der Bündelung hängt von der Länge des Trichters 
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und seiner Öffnungsfläche ab. Der Anwendungsbereich des Hornstrahlers liegt 


im Wellengebiet unter 30 cm, da bei längeren Wellen seine Abmessungen zu groß 
werden würden. 


ce) Dielektrische Strahler 


Von den metallischen Hohlleitern führt ein kleiner Schritt zu den dielektrischen 
Strahlern. Versuche haben ergeben, daß das Metall als Führung für die elektro- 
magnetischen Wellen auch durch einen dielektrischen, also nichtleitenden Stoff 
ersetzt werden kann. Es kommt bei der Wellenführung lediglich auf die Diskon- 
tinuierlichkeit Dielektrikum/Luft an. Sie zwingt die Wellen in die Hauptaus- 
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Reflektorplatte 


anregender Dipol 


Bild 345. Dielektrische Stielstrahler (a) und Mantelstrahler (5) 


dehnungsrichtung des Strahlers. Bild 345 zeigt zwei typische Ausführungsformen, 
den dielektrischen Stielstrahler und Mantelstrahler. Die Anregung geht von einem 
in das eine Ende des Strahlers eingebauten Dipol aus. Um eine möglichst einsei- 
tige Strahlung zu erzwingen, wird der Strahler am Anregungsende mit einer als 
Reflektor wirkenden Metallplatte abgeschlossen. Bei passender Formgebung und 


geeigneter Kombination mehrerer Strahler haben die dielektrischen Strahler sehr 
scharf gebündelte Richtdiagramme. 


d) Spulen- oder Spiralantennen 


Die Spulenantenne besteht, wie die Bilder 346 (Ansicht) und 347 (Prinzip) veran- 
schaulichen, aus einem gewendelten Leiter. Sie wird aus einem Koaxialkabel, 
dessen Innenleiter an ihr eines Ende angeschlossen ist, gespeist. Der Außenleiter 
des Kabels geht an der Antennenanschlußstelle in eine Reflektorwand über. Bei 
geeigneter Bemessung von Durchmesser D und Ganghöhe $ strahlt eine Spulen- 
antenne in Richtung ihrer Achse eine zirkular-polarisierte Welle aus, das heißt 
eine Welle, deren elektrischer Feldvektor sich ständig dreht. Der Ausstrahlungs- 
kegel ist um so schmaler und damit die Richtwirkung um so besser, je größer die 
Windungszahl der Spule ist. 

Die einzelnen Windungen werden so bemessen, daß die Länge einer Windung 
gleich der auszustrahlenden Wellenlänge ist. In diesem Fall sind die Strahlungs- 
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Bild 346. Ansicht einer 


Bild 347. Wirkungsweise 
einer Spulenantenne 


anteile, die zum Beispiel die beiden um eine Windungslänge auseinanderliegen- 
den Punkte / und 2in Bild 347 leisten, gleichphasig. 

Bei einer abgestimmten Spulenantenne hat die Projektion des Spulenstromes 
auf eine senkrecht zur Spulenachse stehende Ebene in einem bestimmten Augen- 
blick den in Bild 3475 gezeichneten Verlauf. Der stark ausgezogene Kreis ent- 
spricht der Spulenprojektion, der dünne deutet den Strombelag an. Ähnlich wie 
der Strom auf einem gestreckten Leiter in zwei um A/2 auseinanderliegenden 
Punkten gegenphasig schwingt (Bild c), schwingt er auch auf der Wendel in um 
A/2 voneinander entfernten Punkten gegenphasig. Wegen der Halbkreisförmig- 
keit des Leiters wirkt sich das nach außen hin so aus, als ob in der \Yindungs- 
fläche zwei gleichphasig erregte, gebogene Dipolstäbe liegen. Hat die Spule eine 
größere Anzahl von Windungen und ist sie dadurch mehrere Wellenlängen lang, 
kann man annehmen, daß infolge der Energieabstrahlung die Dämpfung längs 
der Wendel so groß ist, daß am Spulenende nur noch ein vernachlässigbar kleiner 
Teil reflektiert wird. In diesem Fall bilden sich auf der Antenne keine stehenden, 
sondern fortschreitende Wellen aus. Das bedingt, daß der in Bild 5 dargestellte 
Zustand der Stromverteilung längs der Spule fortschreitet und sich dabei als 
Ganzes mit der Frequenz der Erregung dreht. Es drehen sich gewissermaßen die 
beiden gleichphasig schwingenden, gebogenen Dipolstäbe im Rhythmus der 
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Hochfrequenz um die Spulenachse. Auf die Weise entstelit eine elektromagne- 
tische Welle, deren elektrischer Feldrektor € nicht konstant senkrecht oder 
waagerecht steht, sondern sich mit der Frequenz dreht. Solche Wellen sind, wie 
man sagt, zirkular-polarisiert. 

Je nach dem Windungssinn der Spirale ist die Welle rechts- oder linkszirkular- 
polarisiert. Zum Empfang solcher Wellen kann entweder eine gleichsinnig ge- 
wendelte Spulenantenne oder auch ein gewöhnlicher Dipol verwendet werden. 
Eine gegensinnig gewendelte Spule ist nicht zum Empfang geeignet. Diese Eigen- 
schaft der Spiralantenne, nur auf gleichsinnig-polarisierte Wellen zu reagieren, 
vermindert in vorteilhafter Weise Störungen durch Schwundeffekte. Da sich 
nämlich bei der Reflektion zirkular-polarisierter Wellen am Erdboden der Ro- 
tationssinn, das heißt der Polarisationssinn, umkehrt, nimmt eine gewendelte 
Antenne nur die direkten, gleichsinnig-polarisierten Strahlen, aber nicht die am 
Erdboden reflektierten Wellen auf. Dadurch kann es am Empfängereingang zu 
keinem Schwund, jedenfalls nicht zu einem Interferenzschwund, kommen. 


e) Spiegelantennen 


Das Problem des Richtens und Bündelns elektromagnetischer Strahlen besteht 
in folgendem: Entweder hat man mehrere Einzelstrahler zu verwenden und sie so 
zu einem Richtantennensystem zusammenzubauen, daß sich die von den ein- 
zelnen Strahlern ausgehenden Wellen durch Interferenz in allen Richtungen bis 
auf eine auslöschen, oder man verwendet einen einzigen Strahler und lenkt alle 
von ihm in Form von Kugelwellen divergierend auseinandergehenden Wellen so 
um, daß sie hinterher eine in einer bestimmten Richtung fortschreitende, ebene 
Welle ergeben. Aus der Technik der Lichtstrehlen, die bekanntlich elektromagne- 
tischer Natur sind (aber von wesentlich kleinerer Wellenlänge), sind als Licht 
sammelnde und bündelnde Vorrichtungen die Konkavspiegel und Sammellinsen 
bekannt. Ihnen entsprechen in der Technik der dm- und cm-Wellen die Hohl- 
spiegel- und Linsenantennen. 

Hohlspiegel sind schon seit längerer Zeit bekannt. Sie haben meistens die Form 
eines aus Leichtmetallblech getriebenen oder aus einem Drahtnetz hergestellten 
Rotationsparaboloids (Bild 348). Im Brennpunkt des Spiegels ist die Strahlungs- 
quelle angebracht. Sie besteht entweder aus einem kleinen symmetrischen Dipol 
mit einer kleinen schwach gebogenen Scheitelplatte als Reflektorspiegel (Bild 349 a) 
oder aus einem kleinen über ein Hohlrohr gespeisten Trichterstrahler mit einem 
hyperbolischen Reflektor (Bild 3495). Alle von dem Erregersystem ausgehenden 
und den Hauptspiegel treffenden Strahlen werden von diesem so reflektiert, daß 
sie hinterher ein fast paralleles, ebenes Strahlenbündel bilden. Zum Schutz gegen 
Witterungseinflüsse ist das kleine Strahlersystem durch eine verlustarme, all- 
seitig geschlossene Kunststoffhaube abgedeckt. Der in Bild 348 in seiner Ansicht 
gezeigte Parabolspiegel hat einen Durchmesser von 3 m. Er ist bestimmt für 
Frequenzen zwischen 2450 und 2700 MHz. 

Spiegelantennen weisen gegenüber den noch zu besprechenden Linsenantennen 
den Nachteil auf, daß sie eine Rückstrahlung aufweisen. Sie rührt hauptsächlich 
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Bild 349 
Spelsung von Parnbolsplegeln 
(a über einen Dipol nach Art 
des Bildes 306 und eine Scheltel- 
platte als Roflektor, 
d über Trichterstrahler mit 
Hyperbolspiegel) 


— 


Bild 348. Parabolsplegelantenne 
(Werkfoto Siemens d: Halske) 


von der Überstrahlung der Spiegelränder durch die vor dem Spiegel befindliche 
Strahlungsquelle her. Die Rückstrahlung stört besonders bei den Zwischenver- 
stärkerstellen (Relaisstellen) einer Richtfunkkette. Sie führt dort, wenn sie zu 
stark ist und damit zuviel Energie aus der Sendeantenne in die rückwärtige 
Empfangsantenne gelangen läßt, zur Selbsterregung. In kritischen Fällen muß 
man im Brennpunkt Strahlungsquellen verwenden, die von sich aus schon eine 
bestimmte Richtwirkung zeigen und eine Randüberstrahlung vermeiden. Ge- 
eignet sind hierzu vor allem Hornstrahler. Ein anderes sicheres Mittel gegen un- 
erwünschte Rückkopplungen ist der Wellenwechsel von Verstärkerabschnitt zu 


Verstärkerabschnitt. 


f) Linsenantennen 

Die Nachteile der Spiegelantenne vermeidet die Linsenantenne. Bei ihr liegt die 
Erregerquelle nicht vor der Linse, also nicht im \Veg der abgehenden, gerichteten 
Strahlen, sondern hinter ihr. Zur Strahlumlenkung wird wie in den optischen 
Linsen der Unterschied zwischen der Fortpflanzungsgeschwindigkeit der Wellen 
im Linsenmaterial und im freien Raum ausgenutzt, Soll ein von einem Erregungs- 
punkt ausgehender Strahlungskegel in ein Bündel mit ebener Wellenfront um- 
gewandelt werden, dann müssen entweder die Randstrahlen des Kegels beschleu- 
nigt oder diein der Achse voreilenden Strahlen verzögert werden. Dementsprechend 
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unterscheidet man in der Antennentechnik Verzögerungslinsen von Beschleu- 
nigungslinsen. In der Optik sind alle Linsen Verzögerungslinsen. Bild 350 
zeigt die Profile der beiden Linsenarten. Eine Verzögerungslinse hat die Form 
einer konvexen Sammellinse. Sie ist in der Mitte dieker als am Rand und ver- 
zögert dadurch die mittleren Partien des Strahlenkegels stärker als die Rand- 
strahlen. Soll eine allseitige Bündelung stattfinden, so muß das Profil ein Rota- 
tionshyperboloid sein. 

Eine Beschleunigungslinse hat das Profil einer optischen „Zerstreuungslinse“ 
Rotationsellipsoid). Sie ist am Rand dicker als in der Mitte. Dadurch stehen die 


Rotatıons- 
hyperboloid 


Bild 350. Schema einer Verzögerungslinse (a) und einer Beschleunigungslinse (5) 


äußeren Strahlen länger als die mittleren unter dem beschleunigenden Einfluß 
der Linse, so daß ihre Wellenfront nach vorn vorgeholt wird. 


a) Beschleunigungslinsen 


Eine Beschleunigungslinse entsteht, wenn man eine Anzahl ebener Metallplatten 
mit Ellipsenschnitt parallel nebeneinander aufstellt. Der Abstand der Platten 
muß > 4/2 sein. Die Strahlungsquelle, ein Dipol oder Trichterstrahler, wird 
so im Brennpunkt angeordnet, daß der &-Vektor der Strahlung parallel zu den 
Metallplatten steht. Es läßt sich zeigen, daß in derartigen Metallinsen auf Grund 
eines Hohlleitereffiektes die Phasengeschwindigkeit der elektromagnetischen 
Wellen größer als die Lichtgeschwindigkeit ist. Dementsprechend wird hier der 
Brechungsindex n, der bekanntlich gleich dem Verhältnis der Lichtgeschwindig- 
keiten vor und in der Linse ist, kleiner als Eins. Das bedeutet, daß eine solche 
Lamellenlinse, obgleich sie äußerlich wie eine Zerstreuungslinse aussieht, die 
elektromagnetischen Strahlen nicht zerstreut, sondern sammelt. 

Daß eine Geschwindigkeit größer als die Lichtgeschwindigkeit sein kann, mag 
verwunderlich scheinen. Man muß sich hier nur klarmachen, daß die Phasenge- 
schwindigkeit eine reine Rechengröße ohne direkte physikalische Bedeutung ist. 
Sie ist die Geschwindigkeit, mit der ein bestimmter Zustand (Maximum oder 
Nullwert) der Wellenbewegung, die beispielsweise schräg gegen eine Begrenzung 
anläuft, längs der Wandung fortgetragen wird. Man denke an Wasserwellen, die 
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sich nach Bild 351 mit der wahren Geschwindigkeit v, schräg gegen den Strand 
bewegen. Die Geschwindigkeit, mit der sich ein bestimmter Wellenzustand, die 
sogenannte Wellenphase, an der Begrenzungslinie Strand/Wasser fortbewegt, 
ist die Phasengeschwindigkeit vyn. Es ist eine rein geometrische Größe, die nach 
der Abbildung um so größer gegenüber der wahren Fortpfanzungsgeschwindig- 
keit v,, der Energie ist, je kleiner der Winkel « ist. Sie kann, wenn die Wellen- 
bewegung mit Lichtgeschwindigkeit fortschreitet, größer als diese werden. Das 
gleiche gilt auch für die elektromagnetischen Wellen, die schräg auf die Zwischen- 
wände der Lamellenlinse auftreffen. 


Bild 351. Zur Erklärung der Phasengeschwindigkelt Bild 352. Stufenlinse 


Man kann die Linsenbegrenzungslinie, wie es Bild 352 veranschaulicht, auch 
stufenförmig ausführen und erhält dann die Stufenlinse. Die ebene \Wellenfront 
an der Vorderseite der Linse bleibt erhalten, wenn die Laufwegdifferenzen zwi- 
schen den einzelnen Stufen 

jeweils eine Wellenlänge groß 

sind. Derartige Linsen sind in | 

der Optik unter dem Namen 
Fresnelsche  Stufen- oder 
Zonenlinsen bekannt. 

Die Bilder 353 und 354 geben 
die Gesamtansicht einer Lin- 
senantenne wieder. Auf dem 
ersten Bild, das die Linsen- 
antenne von hinten, das heißt 
von der Erregerseite aus, zeigt, 
sind deutlich die Konturen 
eines Ellipsoids zu erkennen. 
In den vier Ecken findet wie 
bei der Stufenlinse eine ein- 
malige Absetzung um eine 
Wellenlänge statt. Dadurch 


wird an Material gespart und Bild 353. Ansicht einer Linsenantenne 1,76 mx1,75 ın 
trotzdem die Phase in der für 2450 -- 2700 MHz (\Werkfoto Siemens d: Halske) 
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Abstrahlebene erhalten. Das 
andere Bild läßt den hinter 
der abgedeckten Linse liegen- 
den Trichterstrahler erkennen. 
Die Energie wird ihm über 
eine koaxiale Leitung, die 
an ihrem Ende in eine kurze 
rechteckige Holhlleitung mit 
Trichtermund übergeht, zu- 
geführt. Die Linse hat eine 
quadratische Durchtrittsfläche 
von 1,75 m- 1,75 m und ar- 
beitet in dem gleichen Fre- 
quenzbereich wie der Para- 
bolspiegel von Bild 348. Ihr 
Nachteil diesem gegenüber 
| liegt in dem großen Gewicht 
und dem komplizierten Auf- 
Bild 354. Linsenantenne mit Abdeckung bau. Ihr Vorteil liegt darin, 
(Werkfoto Siemens & Halske) eure malleme Wellig- 
keit besitzt, also alle Frequen- 
zen ihres Übertragungsbereiches gleichmäßig gut abstrahlt, und nur eine geringe 
Strahlung nach rückwärts aufweist. 


A 


ß) Verzögerungslinsen 


Die Wirkung der optischen Linsen, die alle, ob sie nın als Sammel- oder als Zer- 
streuungslinsen gebaut sind, Verzögerungslinsen sind, beruht darauf, daß die 
einzelnen Moleküle des dielektrischen Linsenmaterials infolge ihrer gitterartigen 
Anordnung beim Durchgang der Lichtwellen zu Schwingungen angeregt werden. 
Diese Molekülschwingungen beeinflussen die Phase des durchgehenden Wellen- 
strahles derart, daß seine Fortpflanzungsgeschwindigkeit herabgesetzt wird. Das 
gleiche läßt sich mit Metallinsen erreichen, wenn man die Gitterstruktur des Di- 
elektrikums dadurch nachahmt, daß man in eine konvexe, nach einer Hyperbel- 
funktion gekrümmte Linse eine Anzalıl metallischer Kugeln, deren Abmessungen 
und Abstände klein gegen die Wellenlänge sind, einbaut (Bild 355). Statt der 
Kugeln können auch in bestimmter Weise orientierte Scheiben oder Metall- 
streifen verwendet werden. 

Neben der Möglichkeit einer weitgehenden Nachbildung optischer Linsen läßt 
sich im Bereich der dm- und cm-Wellen noch ein grundsätzlich anderer Weg ein- 
schlagen: Um die Wellen zu verzögern, verringert man nicht ihre Fortpflanzungs- 
geschwindigkeit, sondern läßt sie innerhalb der Linse einen längeren Weg als 
außerhalb zurücklegen. Solche Linsen heißen Weglängenlinsen. Nach Bild 356 
kann man die Strahlen beispielsweise durch gewellte Platten leiten. Steht der E- 
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richlung 


= 


Bild 355. Trichterstrahler mit Kugel- Bild 350. Weglängenlinso mit gewellten Platten 
Verzögerungslinso 


Vektor senkrecht zu den Platten, so ist der absolute Weg !, den die Wellen zwi- 
schen den Blechen zurücklegen, größer als der direkte, geradlinige Weg I,. Da- 
mit eine wirksame Wegverlüngerung zustande kommt, muß der Abstand & der 
Platten kleiner als 2/2 sein. 
Den gleichen Effekt erzielt 
man, wenn man statt der Wel- 
lung ebene, gegen die Ausbrei- 
tungsrichtung geneigte Bleche 
in das Linsenprofil einbaut 
(Bild 357). In dem Maße, wie 
die Länge! des Spaltes größer 
als die Dicke /, der Linse ist, 
werden die hindurchgehenden 
\ellen verzögert. Versuche 
zeigen, daB man an Stelle der . 
Platten auch einzelne Gitter- Blld 357. Schrägplattenlinss 
stäbe in Richtung des Strah- 

lenweges einsetzen kann. 


Wiederholungsfragen 


Skizziere die Strom-Spannungsverteilung nuf einem abgestimmten A/2-Dipol und auf 
einom A-Dipol, der in der Mitte, am Ende und in A/4 Abstand vom Ende gespeist wird. 
Wie können ein A/2-Dipol undeine A/4-Stabantennersatzschaltmäßig dargestellt wer- 
den? Welche Unterschiede weisen das Nah- und Fernfeld einer Antenne hinsichtlich 
der Phase zwischen elektrischer und magnetischer Feldstärke und hinsichtlich der Ab- 
nahme der Feldstärkenboträge mit der Entfernung auf? 

Welches sind die wichtigsten Kenngrößen einer Antenne und ihres Feldes? Wie groß 
ist der Strahlungswiderstand einer A/4-Stabantenne und eines A/2-Dipols? Was hat 
der Strahlungswiderstand mit dem Eingangswiderstand einer Antenno zu tun? Ist der 
Strahlungswiderstand in jedem Fall dio Wirkkomponento des Antonncneingangswider- 
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standes? Welchen Eingangswiderstand und welchen Strahlungswiderstand bat bei- 
spielsweise der 2-Dipol? Skizziere die Ortskurve des Eingangswiderstandes eines 
dünnen Dipols. In welchem Sinn ändert sie sich bei einem dicken, breitbandigen Dipol? 
Warum muß jede Antenne eine gewisse Breitbandigkeit aufweisen? Wann muß die 
Breitbandigkeit besonders groß sein? Nenne Mittel, mit denen man sie erreicht. 

Wozu wird eine Antenne abgestimmt? Auf welche Weise kann sie abgestimmt werden? 
Was ist eine beschwerte Antenne? Wird eine Antenne durch eine Fußpunktspule be- 
ziehungsweise -kapazität beziehungsweise Dachkapazität verkürzt oder verlängert? 
Wie heißen nichtabgestimmte Antennen, und wo werden sie verwendet? \eshalb muß 
auf gute Anpassung zwischen Antenne und Speiseleitung geachtet werden? Wie sehen 
die Anpassungsübertrager im Bereich der normalen Hochfrequenzen und im UK- 
und cm-\WVellengebiet aus? Wie arbeiten Leitungstransformatoren? 

Wann verwendet man „abgeschirmte“ Antennen? Welche vorteilhafte Eigenschaft hat 
der Faltdipol? Ist er breitbandiger als ein gewöhnlicher Dipol? Was hat eine Rahmen- 
antenne für eine Richtcharakteristik? Warum kommt sie nur als Empfangsantenne 
und nicht als Sendeantenne in Betracht? Wodurch wird die Kleinheit ihrer effektiven 
Antennenhöhe wieder aufgewogen? 

Skizziere die Horizontal- und Vertikalcharakteristik einer Stabantenne. Wodurch 
erreicht man eine gerichtete Strahlung? Welche Vorteile bietet sie? Auf welchem 
Effekt beruht die Richtwirkung zweier paralleler Dipole? Hängt sie von der Phase der 
Speisung beider Antennen ab? Was hat eine Reihe übereinander oder nebeneinander 
angeordneter, senkrecht stehender Dipole für eine Horizontal- und Vertikalcharakte- 
ristik? Wie ändert sich das Richtdiagramm einer Strahlergruppe, wenn hinter ihr eine 
Reflektorwand angeordnet wird? Wie wird die Bündelungsschärfe eines Richtan- 
tennensystems angegeben? Was versteht man unter Antennengewinn? Was für Ver- 
gleichsantennen benutzt man dabei? Wie werden Reflektorantennen zum Strahlen an- 
geregt? Warum werden im m- und dm-Wellengebiet horizontal-polarisierte Wellen 
benutzt? Hat ein gewöhnlicher, horizontalliegender Dipol eine Rundcharakteristik? 
Wie muß eine UK\V-Rundfunksendeantenne bei Verwendung von Dipolen aufgebaut 
und gespeist werden, damit sie ein Rundstrahldiagramm mit horizontaler Polarisation 
erzeugt? Was versteht man unter schwundmindernden Antennen? Was für horizontal- 
polarisierte Sendeantennen gibt es im UKW- und dm-Gebiet sonst noch? Was für 
eine Polarisationsrichtung hat die Hohlspiegelantenne? Welche Antenne ist zirkular- 
polarisiert? Welchen Vorteil bringt eine zirkulare Polarisation? Was sind Linsen- 
antennen? Welche Vor- und Nachteile zeigt eine Linsenantenne gegenüber einer 
Spiegelantenne? 


U. Die Wellenausbreitung 


Nachdem im Abschnitt über die Antennen vorwiegend danach gefragt wurde, 
unter welchen Bedingungen und nach welchen Richtungen von einem Antennen- 
system Energie abgestrahlt wird, soll im folgenden untersucht werden, welchen 
Einflüssen die abgestrahlte Energie bei ihrer Ausbreitung im Raum unterworfen 
ist. Die Untersuchung kann wegen der vielen variablen Einflüsse und BEffekte 
nur in groben Zügen erfolgen. Es können lediglich die wichtigsten Erscheinungen 
und einige allgemeine Gesetzmäßigkeiten besprochen werden. 
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Zunächst unterscheidet man bei der Wellenausbreitung unabhängig von der 
Frequenz Bodenwellen und Raumwellen. Die Bodenwelle wird von den Strahlen 
gebildet, die sich unmittelbar entlang der Erdoberfläche ausbreiten und deren 
Verhalten im wesentlichen von den elektrischen Eigenschaften der obersten Erd- 
schichten bestimmt wird. Zu den Raumwellen gehören alle die Strahlen, die unter 
den verschiedensten Winkeln in die Atmosphäre abwandern und deren Verhalten 
von der elektrischen Struktur der Atmosphäre bestimmt wird. 


1. Die Bodenwelle 


Bei der Entwicklung der geerdeten Antenne aus dem Dipol wurde vorausgesetzt, 
daß die Erdoberfläche erstens ein idealer Leiter ist und zweitens eine unendlich 
große, ebene Ausdehnung hat. Beide Bedingungen sind in Wirklichkeit nicht 
streng erfüllt. Die Erde ist weder ein besonders guter Leiter, noch kann bei 
größeren Entfernungen die Erdkrümmung übergangen werden. Die Leitfähigkeit 
der Erde ist je nach dem Feuchtigkeitsgrad nur 5-10°5 - 5.10? S/cm. Selbst 
Meerwasser hat im Vergleich zu Kupfer mit seiner Leitfähigkeit von 560 000S/cm 
nur eine verschwindend kleine Leitfähigkeit von etwa 0,01 S/cm. 


Fernfeld 
Bild 358. Die Erdströme 


im Nah- und Fernfeld 
einer Antenne 


Erdströme 


Im Abschnitt I. 3. dieses Kapitels wurde beschrieben, wie sich die hochfrequenten 
Verschiebungsflüsse des Nah- und Fernfeldes einer Antenne dort, wo sie auf die 
Erdoberfläche auftreffen, in Leitungsströme umwandeln. Die Leitungsströme 
fließen, wenn es sich um das Nahfeld handelt, entlang der Erdoberfläche zum 
Antennenfußpunkt zurück (Bild 358). Im Fernfeld schließen sie sich mit den 
Verschiebungsströmen der entgegengesetzten Feldphase. Die Erdoberfläche wird 
also von hochfrequenten Wechselströmen durchflossen. Die Tiefe, bis zu der die 
Ströme eindringen, hängt von der Frequenz ab. Ähnlich wie sich der hochfre- 
quente Wechselstrom in metallischen Leitern auf Grund des Skinefiektes um so 
mehr auf die äußersten Oberflächenschichten des Leiters konzentriert, je höher 
die Frequenz ist, so dringen auch die hochfrequenten Wechselfelder einer Strah- 
lung um so weniger tief in die Erde ein, je höher die Trequenz ist. Die größte 
Eindringtiefe haben mithin die langen Wellen. Sie liegt bei ihnen in der Größen- 
ordnung von einigen Metern. Es ist klar, daß die Widerstände, die die Erdströme 
zu überwinden haben, und damit die Verluste, die die Bodenwelle bei ihrer Aus- 
breitung erfährt, um so kleiner sind, je dicker die durchströmte Erdschicht ist. 
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Das bedeutet, daB die langen Wellen die geringste Dämpfung erleiden und damit 
die größte Reichweite haben. In Bild 363 sind die Reichweiten der Bodenwellen 
für die verschiedenen Frequenzgebiete eingezeichnet. Bei einer Frequenz von 
200 kHz oder einer Wellenlänge von 1500 m kann man mit einer Reichweite von 
etwa 1000 km rechnen. Diese Entfernung entspricht der Ausdehnung eines grö- 
Beren Landes. Da die Bodenwellen praktisch unabhängig von der Tages- und 
Jahreszeit sind, kann innerhalb eines Landes ein Langwellensender zu jeder Tag- 
und Nachtzeit mit großer Gleichmäßigkeit empfangen werden. 

Die Reichweite der Bodenwelle eines Mittelwellensenders von 7 = 300 m beträgt 
nur wenige 100 km. Außerhalb dieses Bereiches ist man auf die Raumiveelle an- 
gewiesen. Da deren Stärke aber von der Beschaffenheit der Atmosphäre und diese 
wiederum von der Tag- und Nachtzeit abhängt, ist hier nur zu bestimmten 
Zeiten ein befriedigender Empfang möglich. 

Die Bodenvwelle kurzer Wellen ist so klein, etwa 90km im 85 m-Band, daß sie 
für den Fernempfang keine Rolle spielt. 

Man beachte, daß die an der Erdoberfläche entlanggeführte Bodenvrelle entspre- 
chend der Natur ihrer Ausbreitung vertikal-polarisiert sein muß. 


Sende- horizontaler Emplangs- 
antenne / Sichtstrahl antenne 


_—_.— —— 


——_ _— 


Bild 350. Die Sichtstrahlung 


am Boden reflektierter Strahl 


Die im UKW- und dm-Gebiet benutzten, auf Sichtweite zu empfangenden Wellen 
sind keine Bodenvrellen, sondern horizontal gerichtete Raumwellen. Sie stammen 
von Antennensystemen, die mehrere \ellenlängen hoch über der Erde ange- 
ordnet sind. Sie berühren die Erdoberfläche höchstens streifend. Vergleiche dazu 
Bild 359. Sie sind meistens horizontal-polarisiert. Die Sichtstrahlen unterscheiden 
sich von den in den folgenden Abschnitten besprochenen Raumwellen dadurch, 


daß sie direkt und nicht erst nach Reflexion an der Ionosphäre empfangen 
werden. 


2. Die Ionosphäre 


Die die Erde umgebende Atmosphäre stellt man sich gewöhnlich als einen guten 
Nichtleiter vor. Das kommt daher, daß Luft unter Normalbedingungen ein aus- 
gezeichneter Isolator ist. Das läßt sich aber nicht von der gesamten Erdatmo- 
sphäre sagen. Durch die ultraviolette Einstrahlung der Sonne und die Korpus- 
kularstrahlen aus dem Weltenraum werden die Gasmoleküle und -atome der 
höheren Luftschichten ionisiert, das heißt in positive Gasionen und freie Elek- 
tronen aufgespalten. Dadurch entstehen in bestimmten Höhen über der Erde 
Schichten mit besonders großer Anzahl von Ladungsträgern. Die Ionisations- 
vorgänge haben diesem Teil der Erdatmosphäre den Namen Ionosphäre einge- 
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tragen. Nach Kennelly und Heaviside, die auf Grund des Studiums der Ausbrei- 
tungserscheinungen elektromagnetischer Wellen als erste auf die mögliche Exi- 
stenz dieser Zonen hingewiesen haben, wird die Ionosphärenschicht auch Ken- 
nelly- und Heaviside-Schicht genannt. Der Ionisationseffekt hängt von der Dichte 
der Luft und von der Dichte und Energie der aus dem Weltraum eindringenden 
Strahlung ab. In sehr großen Höhen können, obgleich die Einstrahlung dort am 
intensivsten ist, nur wenige Ladungsträger gebildet werden, weil die Luftdichte 
dort verschwindend gering ist. Mit abnehmender Höhe nimmt die Ionendichte, 
da die Dichte des Gases größer wird und die Einstrahlung durch Absorption zu- 
nächst nur wenig an Intensität einbüßt, zu. Je mehr die Strahlung aber in dic 
Atmosphäre eindringt, um so stärker wird sie durch das immer dichter werdende 
Gas absorbiert und um so weniger kann sie weitere Gasmoleküle ionisieren. In 
einer bestimmten Höhe erreicht der Ionisationsgrad einen Maximalwert. Unter- 
halb dieser Höhe nimmt die Ionenkonzentration innerhalb weniger Kilometer 
sehr schnell auf verschwindend kleine Werte ab, da wegen des exponentiellen 
Anstiegs der Gasdichte die Absorptionsverluste ebenfalls exponentiell anwachsen. 


500 
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Bild 360. Darstellung der Träzer- 


dichte und wichtigsten Ionisations: „ 300 
schichten in den verschledenen S 
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Da die Atmosphäre kein einheitliches Gas ist, treten mehrere Schichten extrem 
großer Ladungsträgerzahl auf. Bild 360 zeigt die wichtigsten von ihnen. In un- 
gefähr 100 km Höhe befindet sich die sogenannte E-Schicht. In ihr werden die 
Sauerstoffmoleküle ionisiert. Darüber liegt in etwa 220 km Höhe die F,-Schicht 
mit besonders starker Ionisation der Stickstoffmoleküle und schließlich oberhalb 
280 km noch dio F,-Schicht. Sie hat die größte Ladungsträgerzahl und wird der 
Ionisation der Sauerstoffatome oder des Wasserstoffs oder des Heliums zuge- 
schrieben. Das Bild läßt deutlich erkennen, wie die einzelnen Ionisationsschichten 
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h scharf begrenzt sind. Innerhalb eines Höhenunter- 
schiedes voz wezissez km nimmt die Trägerzahl von 105 :- 10° je Raumeinheit 
auf Were voz zur IE -- 10% ab. 

Neueräirss wirä z<zh in einer Höhe von etwa 60 --- 80 km eine Ionisations- 
schicht. ds sazerserr 

starker Diez? Ser Mützelwellen während der Tagesstunden sowie beim Kurz- 
zeitschwun@ MIzel-Delizzer-Effekt) eine Rolle. 

Da der lozisstiozsgrag stark von der Intensität der einfallenden Strahlung und 
diese wiederum voz Ger Steliung der Sonne, das heißt von der Tages- und Jahres- 
zeit, abkärzt, schwarken Trägerzahl, Dicke und Höhenlage der einzelnen Schichten 
im Rhythmus der Tages- und Jahreszeiten. Tagsüber haben die Schichten wegen 
der starken Sonreneizstrahlung eine niedrigere Höhe. Sie sind dann auch stärker 
ionisiert als in den Nachtstunden, in denen keine Ionen-Neubildung, sondern im 
Gegenteil eine „Rekombination“, das heißt Wiedervereinigung, der Gasionen und 
Elektronen stattfindet. Aus dem gleichen Grunde sind im Winter die Ionisations- 
schichten weniger stark ionisiert und höher als im Sommer. Während der Zeiten 
heftiger Sonnenfleckentätigkeit, beim Auftauchen von Polarlichtern oder bei 
heftigen kosmischen Einstrahlungen geht die Gleichmäßigkeit der Ionisations- 
schichten verloren. Die Übertragung elektromagnetischer Wellen ist in diesen 
Zeiten starken Schwankungen und Störungen unterworfen. 


nach unten kir ziemlie 


kim DIESER 


3. Die Raumvvrellen 


a) Brechung und Reflexion der Raumvvrellen 


Die Ionisation bewirkt, daß die Luft der Ionosphäre ihre dielektrischen Eigen- 
schaften immer mehr verliert und statt dessen oder zusätzlich eine gewisse Leit- 
fähigkeit annimmt. \Vegen ihrer verhältnismäßig scharfen unteren Begrenzung 
wirken die einzelnen Ionisationsschichten, grobgesehen, wie spiegelnde Flächen, 


‚lonosphöre 


Bild 3681. Brechung und Reflexion 
einer Raumwelle 


an denen die von der Erde kommenden elektromagnetischeu Wellen nach den 
Gesetzen der Optik reflektiert und wieder zur Erde zurückgeworfen werden. 
Strenzggenommen handelt es sich hierbei nicht um eine reine Reflexion allein, 
sondern zusätzlich noch um eine allmähliche Brechung in einem Medium mit 
stetig veränderlichem Brechungsindex. Ähnlich wie in einem Mehrschichten- 
kondensator mit abnehmender Dielektrizitätskonstante die statischen Feldlinien 
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des elektrischen Feldes bei schräg zur Schichtung liegenden Elektroden immer 
stärker abgeknickt werden, erfahren auch die elektromagnetischen Wellen, wenn 
sie in die Ionosphäre eindringen, eine allmähliche Ab- und Umlenkung. Das 
hängt damit zusammen, daß die Dielektrizitätskonstante &, der Henviside- 
Schicht keine Konstante ist, sondern mit zunehmender Ionisation kontinuierlich 
vom Wert 1 auf den Wert 0 abnimmt. Dadurch ändert sich die Fortpflanzungs- 
geschwindigkeit der Wellen in den Schichten. Wo aber ein Wellenstrahl Schichten 
mit unterschiedlicher Geschwindigkeit durchläuft, findet eine Brechung statt. 
Mit abnehmendem &, wird der Strahl immer weiter vom Einfallslot fort gebrochen. 
Vergleiche dazu Bild 361. 

Nun ist bekannt, daß ein gewöhnlicher Lichtstrahl in einem optisch dichteren Stoff 
an der Grenze zu einem optisch dünneren Stoff bei bestimmter Einfallsrichtung, 
das heißt bei einem bestimmten Grenzwinkel, nicht mehr in das dünnere Medium 


Schicht maximaler lonisation 
I (optisch dünn) 


Bild 382. Darstellung des Ausbreitungsweges der unter verschiedenen Winkeln 
abgestrahlten Raumwellen 


eintreten kann, sondern eine Totalreflexion erfährt. Das gleiche gilt auch für die 
elektromagnetischen Wellen. Auch sie erfahren, wenn sie in die Ionosphäre ein- 
dringen, eine allmähliche Bahnkrümmung und, wenn dabei der Eintrittswinkel 
immer flacher wird, bei einem bestimmten Grenzwinkel a, eine Totalreflexion. 
Die Stelle, an der die Totalreflexion innerhalb der Ionisationsschicht stattfindet, 
hängt von der Frequenz der Welle, dem Ionisationsgrad der Atmosphäre und der 
Richtung des Strahles ab. 

Bild 362 soll das verdeutlichen. Es zeigt die Wege, die die einzelnen von der An- 
tenne abgestrahlten Strallenbündel in der Ionosphäre zurücklegen. Die unter 
einem flachen Winkel » abgestrahlte Raumwelle / dringt nur eben in die Heavi- 
side-Schicht ein und wird so reflektiert, daß sie erst in sehr großer Entfernung 
wieder auf den Erdboden trifft. Miv zunehmender Steilheit der Abstrahlung 
rücken die Punkte, an denen die Strahlen wieder zur Erde zurückkehren, zu- 
nächst auf den Sender zu (Welle 2, 3, £ und 5). Strahl ö charakterisiert den Strahl, 
der dem Sender am nächsten zurückgeworfen wird. Die Entfernung zwischen 
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seinem Auftreffpunkt und dem Sender wird Sprungentfernung genannt. Alle 
Strahlen, die noch steiler nach oben gerichtet sind (6, 7 und 8), dringen tief in 
die Ionosphäre ein. Sie legen dort einen verhältnismäßig langen Weg zurück, ehe 
sie wieder zur Erde zurückgebrochen werden. 

Die Strahlen 6 -.- 8 bilden die Fernstrahlung, im Gegensatz zur Nahstrahlung der 
Strahlen 2 ---5. Wegen der größeren Trägerdichte und des längeren Verweilens 
in den oberen Schichtgebieten wird die Fernstrahlung stärker als die Nahstrah- 
lung gedämpft. Strahl 8 bildet eine sogenannte Gleitwelle. Er gleitet eine lange 
Strecke an der Schicht maximaler Ionisation entlang, ehe er durch eine Inhomo- 
genität wieder zur Erde zurückgebrochen wird. 

Sehr steile Strahlenbündel (9, 10) erfahren in der Ionosphäre nur eine kleine 
Ablenkung. Da sie bis zum Punkt maximaler Ionisation nicht den Grenzwinkel 
der totalen Reflexion erreicht haben, werden sie nicht wieder zur Erde zurück- 
geworfen, sondern entweichen in den freien Raum. Sie können höchstens noch 
an einer höhergelegenen Schicht umgelenkt werden. Der Strahl, der erstmalig 
die Schicht nach oben hin durchdringt, hier beispielsweise der Strahl 9, heißt 
Grenzstrahl und sein Abstrahlwinkel », Grenzwinkel. Es zeigt sich, daß die 
Strahlen um so steiler aufsteigen dürfen, je tiefer die Frequenz ist. 

Der von der Heaviside-Schicht zur Erde zurückgeworfene Strahl kann an der 
Erde noch einmal reflektiert werden und wieder in den Raum abwandern. Der- 
artige Mehrfach- oder Zickzackreflexionen werden zur Überbrückung sehr großer 
Entfernungen ausgenutzt. 

Außer von der Einfallsrichtung hängt der Weg in der Ionosphäre noch stark von 
der Frequenz ab. Mit wachsender Frequenz benötigt der Strahl immer größere 
Ionendichten, um umgelenkt zu werden. Je kleiner die Winkellänge ist, um so 
tiefer dringt ein Strahl bei sonst gleichem Abstrahlwinkel in die Ionosphäre ein. 
So kommt es, daß die kurzen Wellen mit A = 10 -.- 100 m vielfach nicht an der 
unteren E-Schicht, sondern erst an den F-Schichten reflektiert werden, dies vor 
allem nachts und im Winter, wenn der Ionisationsgrad der E-Schicht gering 
ist. Die Mittel- und Langwellen werden an der E-Schicht reflektiert. Ganz kurze 
Wellen werden überhaupt nicht mehr zurückgeworfen. Für sie ist auch die Ioni- 


sation der F,-Schicht noch zu gering. Sie entweichen nach gewisser Ablenkung 
in den freien Weltenraum. 


b) Dämpfung der Raumwellen 


Außer einer Brechung und Reflexion erleiden die elektromagnetischen Wellen in 
der Ionosphäre eine Dämpfung. Sie rührt daher, daß die freien Elektronen und 
Ionen der Atmosphäre von der einfallenden Strahlung zum Mitschwingen an- 
geregt werden und dabei mit benachbarten Gasmolekülen zusammenstoßen. Hier- 
bei wird ein Teil der aus den Feldern aufgenommenen Schwingungsenergie in 
Wärme umgewandelt. Das bedeutet für die Wellen eine Dämpfung. Die Dämpfung 
wächst mit dem Quadrat der Wellenlänge. Bei längeren Wellen kann sie so erheb- 
lich werden, daß die Wellen in der Ionosphäre vollkommen absorbiert werden. 
Eine Schwächung tritt vor allem dann ein, wenn bei gegebener Wellenlänge der 
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Ionisationsgrad einen gewissen Betrag übersteigt, denn die Dämpfung steigt 
auch mit der Trägerdichte an. Dom Energie verzehrenden Einfluß unterliegt vor 
allem die Fernstrahlung, da sie tiefin die Ionisationsschicht eindringt. Die Nah- 
strahlung mit ihrem flacheren Einfall und ihrer geringen Eindringtiefe findet in 
dieser Hinsicht günstigere Dämpfungsverhältnisse vor. Die starke Dämpfung 
innerhalb der stark ionisierten E-Schicht ist mit ein Grund dafür, daß die Mittel- 
wellen tagsüber nicht als Raumwellen empfangen werden können. Ein weiterer 
Grund ist der, daß sich am Tage unterhalb der E-Schicht noch eine stark absor- 
bierende, aber nicht reflektierende D-Schicht ausbildet. Diese verschwindet erst 
bei Einbruch der Dunkelheit und ermöglicht erst dann den Empfang von Raum- 
wellen. 


4. Die Ausbreitungseigenschaften in den einzelnen YYellenbereichen 


Der Wellenbereich, in dem eine Ausbreitung auf Grund einer Reflexion an der 
Jonosphäre in Frage kommt, erstreckt sich von den Kurzwellen (A = 10---200 m) 
über die Mittelwellen (2 = 200 --- 2000 m) bis zu den Langwellen (} = 2000 ..- 
20000 m). 

Oberhalb von f = 30 MHz oder A = 10m, also im UKW-, dm- und cm-Ge- 
biet, findet in der Ionosphäre selbst bei sehr flach einfeallenden Raumvellen 
praktisch keine Reflexion mehr statt. Die Wellen durchdringen mit gewisser Ab- 
lenkung die Ionosphäre und wandern in den freien Weltraum ab. Vergleiche dazu 
Bild 363a. Die Bodenwelle ist in diesem Tirequenzgebiet verschwindend klein. 
Ein Empfang ist praktisch nur über die horizontal ausgesandte Raumvvelle 
innerhalb des Bereichs der Sichtweite möglich. Durch Beugung und Brechung 
in den erdnahen dichten Luftschichten kann der Sichtstrahl ein wenig über diese 
Strecke hinausreichen. 

Die Kurzwellen haben eine sehr große Reichweite, vor allem nachts, wenn in- 
folge schwächerer Ionisation die Umlenkung erst an den höheren F-Schichten 
gelingt. Die größten Reichweiten von 3000 --- 4000 km bei einmaliger Reflexion 
erzielt man am Tage mit Wellen zwischen 10 --- 20 m und bei Nacht mit Wellen 
von 25 --- 40 m Länge. Der Ausstrahlungswinkel » darf dabei nur einige Grade 
betragen. Die modernen Richtstrahlanlagen sind deshalb so gebaut, daß sie die 
ganze Energie stark gebündelt in einem flachen Winkel zur Erdoberfläche aus- 
strahlen. Die Fernübertragung geschieht mit Hilfe der Nalıstrahlung (Bild 3630). 
Die Fernstrahlung erfährt auf ihrem langen Wege in der Ionosphäre eine zu 
große Dämpfung. Größere Entfernungen als 4000 km kann die Nahstrahlung 
nur auf dem Wege der Mehrfachreflexion zwischen Erde und Ionosphäre über- 
brücken. Der Grenzausstrahlungswinkel, bis zu dem eine Reflexion möglich ist, 
hat bei den Kurzwellen von 10 --- 20 m sehr kleine \Verte, beispielsweise etwa 20° 
bei$ = 15 m. Deshalb haben die kurzen Kurzwellen eine ziemlich große Sprung- 
zone (bei A = 20 m etwa 1000 km). Erst die Kurzwellen über 30 m können auch 
in geringerer Entfernung vom Sender aufgenommen werden, da sie steiler nach 
oben abgestrahlt werden dürfen. Interessant ist, daß die Dämpfung in den 
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F-Schichten, obgleich dort eine größere Ionendichte herrscht, geringer als in der 
E-Schicht ist. Das liegt an dem niedrigeren Gasdruck und damit an der kleineren 
„Stoßzahl‘“, das heißt der kleineren Anzahl von Zusammenstößen zwischen La- 
dungsträgern und Gasmolekülen. Nach Rechnungen von Lassen wird unter be- 
stimmten Annahmen eine 15-m-Welle in der E-Schicht schon auf einem Wege 
von etwa 40 km, dagegen in der F-Schicht erst auf einer Strecke von etwa 8000km 
auf den e-ten Teil gedämpft. Da die kurzen Wellen in der oberen Ionosphäre im 
allgemeinen nur \ege zwischen 200 und 1000 km zurücklegen, kann die Dämp- 
fung hier vernachlässigt werden. Die kurzen Wellen werden lediglich von den 
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Bild 363. Schematische Darstellung der in den verschiedenen Frequenzgebieten vorherrschenden 
Ausbreitungsverhältnisse 
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Bild 364. Schematische Darstellung der im Laufe eines Tages zur Überbrückung verschiedener 
Entfernungen günstigsten Frequenzbereiche 


Schichten, die sie auf ihrem Wege zur F-Schicht hin und von ihr zurück durch- 
laufen, also von der E- und D-Schicht, gedämpft. Da die Dämpfung stark mit 
der Wellenlänge anwächst, sind die kürzesten Wellen jeweils die für die Über- 
tragung am besten geeigneten. 

Es ist eine ausgedehnte Organisation aufgezogen, die das Verhalten der Iono- 
sphäre in Abhängigkeit von der Sonnen- und Weltraumeinstrahlung registriert. 
Die Organisation erforscht und erprobt die für die einzelnen Tages- und Jahres- 
zeiten und für die verschiedenen Entfernungen günstigsten Wellenlängen. Für 
einen angenommenen Fall sind in Bild 864 schraffiert die für vier verschiedene 
Entfernungen im Laufe eines Tages brauchbaren Frequenzbereiche dargestellt. 
Die obere Begrenzungskurve kennzeichnet jeweils die Frequenz, die zu den ver- 
schiedenen Tageszeiten bei dem zur Überbrückung der Entfernung erforderlichen 
Abstrahlwinkel gerade eben noch in der Ionosphäre reflektiert; wird. Die untere 
Begrenzungskurve charakterisiert die Frequenzen, deren Übertragungsdämpfung 
gerade eben noch nicht das zulässige Maß überschreitet. Bei einer Entfernung 
von 500 km könnte man danach unter Umständen den ganzen Tag über mit der 
gleichen Sendefrequenz von 3,5 MHz arbeiten. Bei einer Entfernung von 1500 
oder 2000 km muß morgens und abends ein Frequenzwechsel vorgenommen 
werden; nachts muß die Sendefrequenz niedriger als am Tage sein. 

Die Mittelwellen werden an der E-Schicht reflektiert (Bild 363c). Da bei Fre- 
quenzen unter 1,5 --- 2 MHz selbst die unter 90° ansteigenden Raumwellen noch 
reflektiert werden, müßte es theoretisch möglich sein, in jeder Entfernung vom 
Sender Raumwellen aufzunehmen. Berücksichtigt man aber die Richtcharak- 
teristik der vertikal-polarisierten Sende- und Empfangsantennen, die praktisch 
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keine Steilstrahlung aufweist, so ergibt es sich, daß in Entfernungen unter 100 km 
keine wesentliche Raumwelle zu erwarten ist. Trotzdem haben die Mittelwellen 
keine tote Zone, weilin dem Gebiet unter 100 km die Bodenwelle eine genügend 
große Empfangsfeldstärke liefert. Tagsüber ist auf Mittelwellen wegen der starken 
Dämpfung in der E- und D-Schicht kein Fernempfang möglich. 

Im Langwellengebiet herrschen hinsichtlich der Raumiellen ziemlich die 
gleichen Verhältnisse wie im Bereich der Mittelwellen. Hervorzuheben ist hier 
die kräftige und mehrere 1000 km weit reichende Bodenwelle. Sie gewährleistet 
den ganzen Tag und die ganze Nacht über einen guten Empfang (Bild 363d). 
Nachts können allerdings durch Interferenz mit den Raumwellen störende Fa- 
dings auftreten. Anfänglich, als man noch keine Ahnung von den großen Reich- 
weiten der Kurzwellen hatte und sowieso in der Technik der Erzeugung und Ver- 
stärkung kurzer Wellen nicht über genügend Erfahrung verfüzte, wurden für den 
überkontinentalen Verkehr nur die Langwellen verwendet. Sie haben aber ver- 
schiedene Nachteile. Die wichtigsten sind die enorme Größe des Antennensystems, 
besonders bei Richtstrahlern, die geringe wirksame Antennenhöhe, die starke 
Beeinflußbarkeit durch atmosphärische Störungen, zum Beispiel Gewitter, und 
schlieBlich die sehr eng begrenzte Anzahl von Sendern, die ohne gegenseitige 
Störung auf dem Langwellenband arbeiten können. 


ö. Die Schwunderscheinungen 


Unter Schwund oder Fading werden die jedem Rundfunkhörer bekannten Laut- 
stärkeschwankungen des Empfangs verstanden. Sie können bis zum totalen Ver- 
schwinden gehen und sind sehr häufig mit starken Verzerrungen verbunden. Die 
Hauptursache der Schwunderscheinungen ist die Interferenz von Wellen, die auf 
verschiedenen Wegen und damit unterscbiedlichen Laufzeiten am Empfangsort 
zusammentreffen. 

Man unterscheidet den Nahschwund von dem Fernschwund. Der Nahschwund 
entsteht in der Überlappungszone von Boden- und Raumwelle. Er ist total, wenn 
beide Wellen gleich stark sind und einen Phasenunterschied von 180° haben. 
Fernschwund tritt ein, wenn sich zwei Raumwellen mit ungünstiger Phasenlage 
überlagern. 

Der Interferenzschwund ist ein selektiver Schwund. Er beschränkt sich auf 
schmale Frequenzgebiete, da ein bestimmter Wegunterschied zweier Wellen 
immer nur für eine einzige Frequenz oder eine schmale Frequenzgruppe eine 
Phasendifferenz von 180° oder annähernd 180° bedeuten kann. Wegen der dauern- 
den, melır oder weniger schnellen Veränderungen in der Dichte und Höhe der 
Ionosphäre ändern sich der Ort und die Frequenz, an dem oder für die ein 
merklicher Schwund auftritt, ständig. Bei der Übertragung amplitudenmodu- 
lierter Wellen stört eine Schwundstelle, solange sie in den Bereich der Seiten- 
bänder fällt, nur wenig. Es ändert sich lediglich etwas der Klangeharakter der 
Nachricht. Störend wird der Schwund aber in dem Moment, in dem er über die 
Trägerfrequenz läuft und diese auslöscht. In diesem Fall treten, wieim Abschnitt 
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über die Modulation gezeigt wurde, bei der Demodulation starke Verzerrungen 
auf. Der sclektive Trägerschwund ist einer der Gründe, der dazu führte, daß im 
kommerziellen Überseefunk das Einseitenbandverfahren eingeführt wurde. 

Der Interferenzschwund wird hauptsächlich nachts wirksam. Tagsüber gibt esihn 
praktisch nicht, da die Raumwellen fehlen. Im Kurzwellengebiet ist er intensiver 
und häufiger als im Mittelwellengebiet, da kurze Wellen tiefer in die Ionosphäre 
eindringen und dementsprechend auch stärker ihren Veränderungen ausgesetzt 
sind. Hinzu kommt, daß eine gewisse Höhenschwankung der Ionisationsschicht 
bei kurzen Wellen sofort eine Wegdifferenz von mehreren Wellenlängen bedingt, 
wohingegen die gleiche Höhenänderung bei Langwellen nur einige Grade Phasen- 
verschiebung ausmacht. 

Der Nahschwund beeinträchtigt in starkem Maße den Empfangsbereich eines 
Senders, denn er erzeugt gerade am Rande des Gebietes, das der Sender auf 
Grund seiner Bodenwello noch gut versorgen könnte, Verwirrungen. Der Nah- 
schwund wird ausgeschaltet, wenn man sendeseitig schwundmindernde Antennen, 
also Antennen, die keine Steilstrahlung aufweisen, verwendet. 

Weitere Ursachen für das Auftreten von Fadings sind Änderungen in der Polari- 
sation (Polarisationsschwund) und der Absorption (Absorptionsschwund) der 
Raumwellen. Die auf Absorption beruhenden Schwunderscheinungen unter- 
scheiden sich im allgemeinen durch ihre längere Dauer vom Interferenzschwund, 
dessen Periode bei etwa 1-5 Sekunden liegt. Ein Polarisationsschwund ent- 
steht, wenn infolge des Einflusses erdmagnetischer Felder in der Ionosphäre 
Drehungen der Polarisationsebene und Doppelbrechung auftreten. 


Wiederholungsfragen 


Was für Wellen unterscheidet man bei der Ausbreitung elektromagnetischer Wellen 
voneinander? Welche wichtigsten Ausbreitungseigenschaften zeigt die Bodenwelle 
hinsichtlich der Frequenzabhängigkeit ihrer Dimpfung und hinsichtlich ihrer Ab- 
hängigkeit von der Tages- und Jahreszeit? Was folgt daraus für die Reichweite der 
Bodenwelle in den verschiedenen Trequenzgebioten? Welche Bedeutung hat die Iono- 
sphäre für die Wollenausbreitung? Nenne ihre einzelnen Schichten. \as geht in ihnon 
vor? Erkläre die Begriffe: Gleitwelle, Sprungentfernung, tote Zone, Nahschwund und 
Fernschwund. Was kennzeichnet der Grenzwinkel und wie hängt er von der Frequenz 
ab? In welchen Schichten werden die Kurzwellen, die Mittel- und Langwellen reflek- 
tiert? Warum ist der Fernempfang auf Mittelwellen tagsüber schlechter als abends? 
Weiche Antennonart vermindert den Nahschwund? Worin liegen die Ursachen für den 


Schwund? 
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I. Einleitung 


Bandfilter sind Resonanzkreisanordnungen, bei denen zwei oder drei oder vier 
Resonanzkreise miteinander gekoppelt sind. Ein zweikreisiges Bandfilter besteht 
aus zwei Schwingkreisen, die nach einer der in Bild 365 angegebenen Arten ent- 
weder induktiv oder kapazitiv miteinander gekoppelt sind. Die Kreise baut man 
im Normalfall genau gleich auf und stimmt jeden für sich auf die gleiche Fre- 
quenz f, ab. Bandfilter haben die Eigenschaft, aus einem breiten Frequenz- 
gemisch ein bestimmtes Band Frequenzen auszusieben oder auszufiltern, daher 
ihr Name. Sie werden nicht nach den Regeln der Vierpoltheorie berechnet. Die 
Theorie der Hoch-, Tief- und Bandpässe setzt voraus, daß das Filter ein- und aus- 
gangsseitig mit seinem Wellenwiderstand abgeschlossen ist. Diese Vorbedingung 
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fehlt bei den Rundfunk- und den übrigen HF-Siebschaltungen. Im Gegenteil, 
ihre Siebwirkung ist um so besser, je hochohmiger sie ein- und ausgangsseitig be- 
lastet werden. Sie verhalten sich in diesem Punkt wie gewöhnliche Parallel- 
schwingkreise. Dafür lassen sie allerdings nicht wie ein vierpoltheoretisch ent- 
worfener Bandpaß ein beliebig breites Trequenzband, sondern immer nur ein im 
Vergleich zur mittleren Frequenz recht schmales Band durch. 

Die Bandbreite eines Bandfilters hängt in starkem Maße von der Stärke der 
Kopplung der beiden Schwingkreise ab. Im Gegensatz zum einfachen Resonanz- 
kreis, beidem Bandbreite und Flankensteilheit starr miteinander verknüpft sind, 
und zwar in dem Sinn, daß je größer die Bandbreite ist, desto flacher und weniger 
trennscharf die Resonanzkurve verläuft, sind beim Bandflter Bandbreite und 
Flankensteilheit bis zu einem gewissen Grad voneinander unabhängig. Die Baud- 
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breite wird im wesentlichen von der Kopplung, die Flankensteilheit im wesent- 
lichen von der Güte der Schwingkreiselemente bestimmt. 

Die Kopplungsschaltung eines Bandflters besteht nach Bild 365 entweder aus 
einem Induktivitäts- (Kapazitäts-)Dreieck (a, d) oder einem Induktivitäts-(Ka- 
pazitäts-)Stern (b, e). Die in c angegebene transformatorische Kopplung ent- 
spricht ersatzschaltungsmäßig der Schaltung b. Es ist im übrigen so, daß sich alle 
Schaltungen durch entsprechende Netztransformationen in eine einzige um- 
wandeln lassen. Dadurch können Gesetzmäßigkeiten, die für eine Schaltart ab- 
geleitet sind, auch auf die anderen übertragen werden. 

Die am häufigsten verwendete Schaltung ist die transformatorische nach c. Sie 
hat die angenehme Eigenschaft, daß sich ihre Bandmittenfrequenz /,, nicht ver- 
schiebt, wenn zur Änderung der Bandbreite die Kopplungsstärke variiert wird. 
Ihre Kopplungsinduktivität MM geht nicht auf f„ ein. Bei allen anderen Schal- 
tungen geht die Größe des Koppelgliedes auf die Lage von f,, ein. Zur Beschrei- 
bung der Kopplungsstärke wird bei den transformatorisch arbeitenden Band- 
filtern gewöhnlich der Kopplungsfaktor % benutzt. Sein Zusammenhang mit den 
Induktivitätswerten L,, L, und M wird bekanntlich durch die Beziehung 


k= u 
Y2L, 
festgelegt. Haben beide Schwingkreise die gleiche Induktivität Z und Kapa- 
zität C, so hat * den Wert Rn: 
k=— 
L 


Man spricht von 
extrem loser Kopplung, wenn k = 0 ..- 0,01 
loser Kopplung, wenn k = 0,01 -- 0,1 
fester Kopplung, wenn k = 0,1 --- 0,3 
extrem fester Kopplung, wenn k = 0,3 + 0,5 


Im Fell der transformatorischen Kopplung erreicht man die für die Bandälter 
erforderlichen sehr geringen Kopplungsgrade entweder durch einen großen Ab- 
stand der beiden Spulen (Bild 366a) oder dadurch, daß man die Spulenachsen 
senkrecht zueinander anordnet (Bild 3665, c). Je nach dam Grad der Symmetria 
schwankt im letzten Fall die Kopplung zwischen extrem losen und losen Werten. 
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Bild 366. Lose transformatorische Kopplung durch a großen Abstand, b senkrechte und genau 
symmetrische Anordnung der Sekundärspule, c senkrechte, aber einseitige Anordnung der 
Sekundärspulo 
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Die Speisung des Bandfilters kann nach 
Bild 367, wenn der Generator nieder- 
ohmig ist, durch eine Reihenschaltung 
von Generator, Primärinduktivität und 
Kapazität geschehen (a). Üblicher ist die 
Parallelspeisung mit einer hochohmigen 
Pentodenschaltung (b). Ihre schaltungs- 
mäßig größere Symmetrie - Primär- und 
Sekundärkreis arbeiten hier beide als 
Parallelschwingkreise — bedingt eine 
bessere Symmetrie der Übertragungs- 
kurve, 

Untersucht man, in welcher Weise sich 
die Resonanzkurve U, = F({f) einer 
Bandfilteranordnung nach Bild 367 b 
ändert, wenn die Kopplung variiert Bild 367. Speisung eines Bandülters 
wird, so stellt man folgendes fest: (@ bei niederohmigem Generator, 5 bei hoch- 
Bei extrem loser Kopplung bildet sich an ohmigem Generator) 

der Stelle der Abstimmfrequenz f, der 

Einzelkreise ein scharfes Resonanzmaximum aus. Es ist um so niedriger, je loser 
die Kopplung ist, das heißt, je weniger Energie vom Primärkreis auf den Sekun- 
därkreis übertragen wird (Bild 368a,). Mit zunehmender Kopplung wächst die 
Resonanzspitze bis zu einem bestimmten Maximalwert Us max (Bild 368a,). 
Steigert man die Kopplung über den vorherigen Wert hinaus, so nimmt dieHöho 
der Resonanzkurve nicht weiter zu. Dafür verbreitert und verfacht sich das 
Maximum. Die Kopplung, bei der die Resonanzkurve ihre größte Breite hat und 
dabei noch völlig eben ist, wird kritische Kopplung genannt und mit ky. be- 
zeichnet (Bild 368b). Die Theorie der Bandflter ergibt, daß der Kopplungsfaktor 


Welligkeit 


FE 
(=fo bei transformatorıscher Kopplung) =/, bei transformätorıscher Kopplung 


Bild 363. Übertragungskurven zweikreisiger Bandfilter in Abhängigkeit von der Stärke der 
Kopplung (a unterkritische Kopplung, b kritische Kopplung, c überkritische Kopplung) 
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bei der kritischen Kopplung einen Wert hat, der gleich dem Verlustfaktor d des 
Einzelkreises ist. Man kann somit schreiben 


kkır=d 


Hinsichtlich der Bandbreite B, die, wie üblich, in der Höhe 0,707 Ug ax gemessen 
wird, liefert die Theorie 
Bir = Y2 fd 


Sie ist um den Faktor V2 größer als die eines einzelnen Resonanzkreises. f,, kenn- 
zeichnet die Bandmittenfrequenz, die bei der transformatorischen Kopplung mit 
der Abstinımfrequenz f, identisch ist. Will man beispielsweise im Mittelwellen- 
bereich bei f„, = 1 MHz eine Bandbreite von 2.4500 = 9000 Hz haben, dann 
müssen der Verlustfaktor und damit auch die kritische Kopplung einen Wert 
haben von 

B 9000 Hz 


u  —mmle ——— = 6,3 10°? 
Y2/m 1210°Hz 


d= kr 


Dem entspricht eine erforderliche Güte des Einzelkreises von etwa @ = 160. 
Wird die Kopplung fester als kritisch gemacht, geht man demnach zur über- 
kritischen Kopplung über, so verformt sich die Übertragungskurve in eine 
doppelhöckerige Kurve mit zwei Maximastellen und einer Einsattlung in der 
Mitte. Die Höcker liegen symmetrisch zur Mittenfrequenz und haben eine Höhe, 
die gleich der Maximalhöhe Tg max ist (Bild 368). 
Die Höckerfrequenzen fr mit ihren stets gleichen Scheitelwerten liegen um so 
weiter auseinander, und die Einsattlung in der Mitte bei /,, wird um so tiefer, je 
stärker die Kopplung ist. Nach der Theorie der Bandfilter gilt bei überkritischer 
Kopplung 

Höckerabstand A/g = nk’ — d? 


Bandbreite B= |? A fa = m 1? (k? — d*) 


—UD, m 


Welligkeit w = u 


Die Bandbreite wird hier nicht in der Höhe des 0,707 fachen der Bandmitten- 
oder Höckerspannung gemessen, sondern, wie es das Bild veranschaulicht, in der 
Höhe des Sattels der Bandmitte abgegriffen. Die Welligkeit w der Übertragungs- 
kurve charakterisiert die Überhöhung der Spannung in den Höckern gegenüber 
der Sattelspannung. 

Daß sich bei extrem loser Kopplung die beiden Schwingkreise Beraht nicht 
beeinflussen und deshalb nur eine Resonanzstelle, nämlich die des Einzelkreises, 
in Erscheinung tritt, ist einleuchtend. Nicht verständlich ist dagegen, warum sich 
bei überkritischer Kopplung trotz gleicher Abstimmung der Einzelkreise in der 
Resonanzkurve eine Doppelhöckoerigkeit zeigt, also offenbar eine Doppelresonanz. 
Untersucht man das Problem mathematisch, leitet man demnach, wie es im 
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nächsten Abschnitt geschieht, aus der Bandfilterschaltung die Übertragungs- 
gleichungen ab, so kommt automatisch eine doppelhöckerige Resonanzkurve 
heraus. Will man sie anschaulich, physikalisch erklären, dann geht man am besten 
von einem mechanischen Analogieversuch aus. Bild 369 zeigt zwei genau gleiche 
Fadenpendel I und II, die über einen Zwischenfaden und ein kleines Gewichts- 
stück g miteinander verbunden sind. Das Ganze stellt ein gekoppeltes schwin- 
gungsfähiges System dar. Wird Pendel / einmal ausgelenkt und dann sich selbst 
überlassen, so führt es freie Schwingungen aus. Es schwingt hin und her und regt 
dabei über die Kopplung g das Pendel II zum Mitschwingen an. Mit der Zeit 
werden dessen Schwingamplituden immer größer. Gleichzeitig nehmen die des 
ersten Pendels ab. Es kommt ein Zeitmoment, in dem Pendel / völlig zur Ruhe 
kommt und Pendel // maximal große Ausschläge ausführt. Sieht man von den 
Verlusten ab, dann sind die Schwingweiten von // genau so groß wie anfänglich 
die von I. Die Schwingungsenergie, die ursprünglich dem ersten Pendel zugeführt 
wurde, steckt in diesem Moment vollständig im zweiten Pendel. Mit der Energie- 
übernahme ist der Vorgang aber noch nicht beendet. Der zweite Kreis regt jetzt 
rückwirkend den ersten zum Wiedermitschwingen an. Beim jedesmaligen Aus- 
lenken nach rechts, zupft er ihn über g periodisch an. Haben beide Pendel die 
gleiche Eigenfrequenz, dann geschieht das Anzupfen automatisch im richtigen 
Takt. Dadurch wird Pendel I mit der Zeit zu immer größeren Ausschlägen an- 
geregt und gleichzeitig Pendel ZI] immer mehr abgebremst. Im Endergebnis 
zeigen die Schwingungen der beiden Pendel den im Bild dargestellten Verlauf. 


Auslenkung 


NN 
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Bild 369. Treie Schwingungen der Pendel eines gekoppelten Schwingungssystems 
(a Pendel I bei starker Kopplung, b Pendel II bei starker Kopplung, 
c Pendel 7 beischwacher Kopplung, d@ Pendel /I bei schwacher Kopplung) 
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Man erkennt: Die Energie wandert; dauernd zwischen den beiden Kreisen hin 
und her. Die Energieübernahme von dem einen Pendel zum anderen geschieht 
um so schneller und damit um so häufiger, je enger die Kopplung ist. Denn je 
fester die Pendel miteinander gekoppelt sind, desto intensiver ist: der periodische 
Impuls, den das eine Pendel vom anderen empfängt. 

Der Schwingungsverlauf des Einzelpendels ist der einer Schwebung. Eine Schwe- 
bung aber besteht aus der Überlagerung von zwei Frequenzen f, und f,. Je kürzer 
die Schwebungsperiode ist, desto weiter liegen die beiden Schwingungszahlen 
auseinander. Eine Schwebungsfreguenz von /, = 1 Hz oder 10 Hz bedeutet, daßf, 
und /, sich um I Hz beziehungsweise 10 Hz unterscheiden. Man kann gewisser- 
maßen sagen, daß Pendel I bei einmaliger Erregung gleichzeitig und dauernd im 
Rhytlimus zweier Frequenzen f, und f, freie Schwingungen ausführt. Durch die 
Überlagerung der beiden Teilschwingungen kommt das An- und Abschwellen der 
Gesamtschwingung zustande. Das gleiche gilt für Pendel ZZ. Da nun die „freien“ 
Schwingungen eines schwingungsfähigen Systems stets nur im Rhythmus seiner 
„Bigenfrequenzen“ erfolgen können, muß angenommen werden, daß das Einzel- 
system bei Kopplung mit einem zweiten System zwei Eigenfrequenzen hat. Von 
hier aus wird es dann verständlich, wenn das gekoppelte System bei „Fremd- 
erregung‘“, also einer Dauererregung nach Art des Bildes 62b, in Abhängigkeit 
von der Frequenz zwei Resonanzstellen in der Übertragungskurve zeigt. 
Ähnlich wie die mechanischen verhalten sich auch die gekoppelten elektrischen 
Schwingungskreise. Auch sie führen bei einmaliger Anregung infolge wechsel- 
seitiger Energieübernahme schhwebungsartige Schwingungen aus. Der Strom in 
ihnen und die Spannung an ihnen schwingen so, als ob der einzelne Kreis zwei 
Eigenfrequenzen hätte. Die beiden Eigenfrequenzen machen sich bei Fremder- 
rezung mit variierter Frequenz als Höckerfrequenzen bemerkbar. 

Die Anforderungen, die an ein Bandfilter der Hochfrequenztechnik gestellt wer- 
den, ergeben sich aus der Aufgabe, die es zu erfüllen hat. Wie im Abschnitt „Mo- 
dulation“ gezeigt wurde, besteht ein hochfrequentes Zeichen aus einer Träger- 
frequenz und zwei Seitenbändern. Das einzelne Seitenband hat im Fall der Ampli- 
tudenmodulation die Breite des niederfrequenten Nachrichtenbandes. Die am 
weitesten vom Träger entfernten Seitenbandfrequenzen entsprechen der höchsten 
niederfrequenten Nachrichtenfrequenz. Die Übertragungsqualität eines Emp- 
fängers ist um so besser, je breiter das hochfrequenzmäßig übertragbare Frequenz- 
band ist. Innerhalb des Durchlaßbereiches sollen nach Möglichkeit alle Fre- 
quenzen gleichmäßig gut übertragen werden. Das bedingt, daß die \WVelligkeit 
nur kleine Werte aufweisen darf. Als maximal zulässiger und anzustrebender 
Wert wird bei Bandfiltern für amplitudenmodulierte Zeichen eine Welligkeit 
vonw = 5% und beiBandältern für frequenzmodulierte Übertragung eine \Vellig- 
keit von w = 2% angesehen. Doch wird man diese Werte in der Praxis wohl nie 
ganz einhalten können, wenn man gleichzeitig die Bandbreitenforderung von 
6 --- 9 kHz bei AM beziehungswrise von 200 kHz bei FM und die Bedingung einer 
genügend großen Trennschärfe erfüllen will. Die praktischen Welligkeitswerte 
liegen bei etwa 10%. 
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Eine Empfangsantenne nimmt über die gewünschte Sendefrequenz hinaus 
stets eine große Anzahl anderer Sende- und Störfrequenzen auf. Diese können je 
nach den Empfangsverhältnissen stärker als die gewünschte Frequenz sein. Je 
steiler die Bandfilterkurve jenseits des Durchlaßbereiches in den Sperrbereich 
übergeht, desto weniger werden diese Störfrequenzen am Empfängerausgang 
hörbar. Laut internationaler Abmachung haben die einzelnen Sendestationen im 
Mittelwellenbereich einen Frequenzabstand von 9 kHz oder ein ganzes Vielfaches 
davon. Deshalb müssen die Bandfilterkurven für AM auf jeden Fall in 9kHz 
Abstand von der Bandmitte eine große Sperrwirkung aufweisen. 

In bezug auf die frequenzmodulierte Übertragung, die mit einem Frequenzband 
von 180 kHz und einem Kanal- oder Senderabstand von 300 kHz arbeitet, gilt, 
daß das Bandfilter eine Breite von 180 kHz haben und in 200 --- 300 kHz Abstand 
von der Bandmitte möglichst unempfindlich sein soll. 

Die ideale Bandfilterkurve hat einen rechteckigen Verlauf und eine Breite, die 
gleich dem zu übertragenden Nachrichtenband ist. An der Stelle des benach- 
barten Trägers soll sie minimal klein sein. Die Idealkurve läßt sich praktisch nie 
genau verwirklichen, sondern immer nur durch eirıe Art Trapezkurve annähern, 
wie es Bild 370 zeigt. Die Forderungen nach möglichst großer Bandbreite und 
großer Trennschärfe können nie gleichzeitig erfüllt werden. Zwischen beiden 
muß stets ein Kompromiß geschlossen werden. Er fällt um so günstiger aus, je 
höher die Güte der im Bandfilter verwendeten Materialien ist. Die folgende Unter- 
suchung wird ferner zeigen, daß bei gleicher Bandbreite eine um so größere 
Fiankensteilheit und Trennschärfe erzielt wird, je geringer die Anforderungen 
sind, die an die Welligkeit gestellt werden. 

Bei der Demodulation oder Gleichrichtung des hochfrequenten Trägers und seiner 
beiden Seitenbänder nimmt bekanntlich die niederfrequente Nachricht wieder 


Verstärkung v 


Welligkeit 


. idealer 
Verlauf 


Bild 870. Ideale und technische Übertragungskurve Bild 871. Unsymmetrische 
eines zweikreisigen Rundfunkbandälters Bandülterkurveo 
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ihre alte, ursprüngliche Frequenzlage ein. Die Demodulation ist nur dann ver- 
zerrungsfrei, wenn die beiden Seitenbänder genau die gleiche Verstärkung er- 
fahren haben. Ist das nicht der Fall, hat das Bandfilter beispielsweise wie in 
Bild 371 verschieden hohe Höcker, so bilden sich bei der Gleichrichtung stark 
störende Kombinationstöne. Eine verzerrungsfreie Gleichrichtung und Wieder- 
hörbarmachung der Sendung findet nur bei vollkommener Symmetrie der Band- 
£lterkurve statt. 

Im folgenden sollen die Eigenschaften zweikreisiger Bandfilter genauer unter- 
sucht werden. Das Ziel ist, Formeln zu finden, nach denen die Schaltelemente bei 
vorgegebenen Anforderungen an die Übertragungskurve (Bandbreite, Welligkeit 
und Trennschärfe) dimensioniert werden können. Die hier gewählte Darstellung 
hält sich im wesentlichen an die von R. Feldtkeller in seinem Buch „Einführung 
in die Theorie der Rundfunksiebschaltungen“ entwickelte Rechnungsmethode. 
Das geschieht deshalb, weil in dem genannten Buch die Vorgänge so dargelegt 
werden, wie sie in der Praxis tatsächlich verlaufen: Bandfilter arbeiten ähnlich 
einfachen Parallelschwingkreisen um so sauberer, je hochohmiger sie ein- und 
ausgangsseitig abgeschlossen sird. Sie werden daher gewöhnlich zwischen zwei 
Pentoden geschaltet. Dadurch werden sie einerseits von einem sehr hechohm:igen 
Generator gespeist und andererseits durch einen ebenfalls sehr hochohmigen 
Verbraucher, nämlich den Gitterwiderstand der folgenden Röhre, belastet. Ein 
hochohmiger Generator liefert unabbängig vom Scheinwiderstand der Außen- 
schaltung, im vorliegenden Fall also des Bandfilters, einen konstanten Strom. 
Deshalb beschreibt beim Bandfilter nicht der Eingangsstrom, sondern die Ein- 
gangsspannung eine Resonanzkurve. Für die Vermittlung einer klaren Vorstel- 
lung von den Vorgängen im Bandfilter ist es nicht zweckmäßig, sich wie bei einem 
niederohmigen Generator die speisende Spannung konstant zu denken und die 
Ströme im Primär- und Sekundärkreis zu untersuchen. Diese Art der Darstellung 
ist zwar etwas einfacher, sie läßt auch ohne weiteres die wesentlichen Übertra- 
gungseigenschaften eines Bandfilters erkennen, liefert aber keine übersichtlichen 


Dimensionierungsvorschriften. 
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Der Aufstellung der Übertragungsgleichungen wird eine Schaltung nach Bild 372 
zugrunde gelegt. Das Bandäiter ist zwischen zwei Pentoden geschaltet. Dadurch 
werden seine Schwingkreise nur wenig bedämpft. Gekoppelt sind die beiden 
Kreise über den Kopplungswiderstand jX,.. Er kann entweder kapazitiv oder 


induktiv sein. Da für 


induktive Kopplung jX, = +jwZL» | 


und für (476) 


- 


koapazitive Kopplung j X. = —) sc 
118 
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ist, erhält jX,, in den Rechnungen bei induktiver Kopplung ein positives und 
bei kapazitiver Kopplung ein negatives Vorzeichen. 

Gesucht wird die Frequenzabhängigkeit der Spannung ll,, an der Röhre 2 bei 
konstanter Gitterwechselspannung U,, an der ersten Röhre. Für Röhre / wird 
eine Ersatzstromquelle eingeführt. Sie besteht aus einem Generator mit kon- 
stanter Stromergiebigkeit und einem parallel dazu liegenden Widerstand von der 
Größe des Röhreninnenwiderstandes (Bild b). Die konstante Einströmung $, die 


Bild 372. Vollständige Bandülterschaltung (a) und ihre Ersatzschaltbilder (d) und (c) 


nach den Regeln über die Aufstellung von Ersatzstromquellen gleich dem 
Strom $; ist, der bei Kurzschluß aller äußeren Widerstände im Anodenkreis 
fließt, hat im Fall der Pentode den Wert % = 3%, = SU,,. Wegen der 180°- 
Phasenverschiebung, die jedes Rohr zwischen Anoden- und Gitterwechselspan- 
nung verursacht, ist U,, zusätzlich zu den Phasenverschiebungen, die beim Weg 
über die Bandfilter auftreten, noch um 180° gegen U,, verdreht. Im Ersatzschalt- 
bild wird dies durch ein Minuszeichen vor U,;, berücksichtigt. Die Überbrückungs- 
kondensatoren C, und C, sollen so groß angenommen werden, daß sie die Über- 
tragungseigenschaften des Bandfilters nicht beeinflussen und deshalb unberück- 
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sichtigt bleiben können. Die Einführung der Ersatzstromquelle ermöglicht es, 
den inneren Widerstand R; der Röhre mit dem Verlustwiderstand Rn, des pri- 
märseitigen Schwingkreises zusammenzufassen und ebenso den Verlustwider- 
stand R,, des sekundären Schwingkreises mit dem Gitterwiderstand Ry2 der 
zweiten Röhre zu kombinieren. Auf diese Weise entsteht das Ersatzschaltbild c. 
In dieses sind statt der zusammengefaßten Widerstände deren Leitwerte G, und 
@, eingetragen. Nach Bild c teilt sich der konstant einströmende Strom & in die 
beiden Teilströme 3, und % auf. %, fließt durch den ersten Schwingkreis und 9, 
Qurch das Koppelglied und den zweiten Schwingkreis. An dem Widerstand 8, 
des zweiten Schwingkreises entsteht dabei eine Spannung, die gleich der gesuchten 
Ausgangsspannung - U,, ist. Mit den Bezeichnungen des Bildes c wird 


1. =%8 (477) 


Da sich bei der Stromaufteilung die Ströme 9, und $, umgekehrt wie die Wider- 
stände 3, und 8, + j X, verhalten, ergibt sich zunächst 


2, _ IS en RR ee 
Rp Ry 3 dı S Bı 
und daraus der Strom 
Sa EEE x (478) 


Tara 
Damit hat die Gitterwechselspannung U,, nach Gl. (477) den Wert 


ya 83:8: 
1,=-&:%=- gg m, 


Führt man statt der Widerstände $, und 8, deren Leitwerte Q, und 9, und für 
den Strom % den Ausdruck 8, U,, ein, 50 ergibt sich 


_ se ph a Br 
r 1 ä y 2 - . 
9ı 9: ($ J, +j Xu) 9 +92 + 1X 9ı de 


Daraus folgt für das Verhältnis Ups der Gitterwechselspannungen, das den Ver- 


1.= 


gı 
stärkungsgrad vu der vollständigen Bandfilterstufe kennzeichnet, der Ausdruck 


U SEES 480 
be agree) ey) 


Die Leitwerte haben nach den Bezeichnungen von Bild c den Wert 


1 a 1 - 
=G (ea -5)-G+ies(1- or, 
Yı ı +3IoCı =) 1 1 20) | Kor 


= +1(@- )= tja (ir) 
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Nimmt man an, daß beide Kreise, jeder für sich, auf die gleiche Frequenz w, ab- 
gestimmt sind - nur unter dieser Voraussetzung ergeben sich im allgemeinen synı- 
metrische Bandfillterkurven -, ist also, ohne daß dabei Z, = L, und ©, = (, zu 
sein braucht, 


1 1 h 
Tea, (482) 


läßt sich der Leitwert 9, umformen in 


2 w.” e :_o2 
»=G+ijealı-%)-G ti, 


=G,+jwc, o° 


(483) 
Da Bandfilter, jedenfalls die der Rundfunktechnik, stets sehr schmal im Vergleich 
zu ihrer mittleren Frequenz sind, kann man die Summe ® + w, näherungsweise 
gleich 2 © setzen. Nur durch diesen Näherungsansatz vereinfacht sich die Theorie 
der Bandfilter so weit, daß die Übertragungsgleichungen und ihre Auswertung 
übersichtlich bleiben. Aus Gl. (483) wird dann 


Yı=6,+j20,(w— w,) (4842) 
Ähnlich ergibt sich für den Leitwert J, von Gl. (481) 


9: = @, +20, (w — w,) (484b) 


Die beiden Gleichungen sind so aufgebaut, daß in ihnen der Blindanteil nicht 
mehr als direkte Funktion der absoluten Frequenz w erscheint. Er hängt viel- 
mehr von dem Abstand ® — w, zwischen der gerade betrachteten Frequenz w 
und der Resonanzfrequenz w, des Einzelkreises ab. Man könnte diesen Frequenz- 
unterschied als eine neue Variable einführen und mit einem besonderen Zeichen 
versehen. Wie sich jedoch im weiteren Verlauf der Rechnung zeigen wird, ist das 
nicht besonders zweckmäßig, da die Eigenfrequenz w, des Einzelkreises keine be- 
sondere, charakteristische Frequenz des Bandfilters darstellt. Sie ist im allge- 
meinen Fall weder die Frequenz der Mitte des Durchlaßbereiches der Siebschal- 
tung, noch fällt sie mit irgendeiner anderen charakteristischen Kurvenfrequenz 
zusammen. Vergleiche dazu Bild 385. 

Trotzdem soll an dieser Stelle in die Übertragungsgleichungen statt der absoluten 
Frequenz ein Frequenzunterschied als variable Größe eingeführt werden. Man 
wählt dazu den Bandmittenabstand Au = w — w,,, das heißt den Abstand, den 
die veränderliche Frequenz von der wirklichen Bandmitte w,, hat. 

Ohne die Bandmittenfrequenz w,, im Moment formelmäßig zu kennen, kann 
man sie dennoch schon jetzt in G]. (484) hineinarbeiten, und zwar dadurch, daß 
man zunächst rein formal 


Y,=Gı+j20, (wo —- o) +7J20, 0m — J2C, wm 
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beziehungsweise 

Y=%+j20%, (wo) +j2C,wn — j2C, om 
schreibt und dies zu folgendem Ausdruck zusammenfaßt: 
Y=04+j20C, (oe —- wn)+j2C, (om — w) \ 
9%=4+j20,(0 — am) +j20, (um — wo) } 


beziehungsweise (485) 


Da w„ und w, zwei bestimmte, feste Frequenzen sind, ist der letzte Ausdruck 
von Gl. (485) konstant. Die neue Variable w — w,, taucht nur in dem mittleren 
Ausdruck auf. Sie wird die absolute Verstimmung genannt. Für w gleich w,, wird 
die Verstimmung Null. Da » zum Teil oberhalb und zum Teil unterhalb der 
Bandmitte liegt, kann die Verstimmung positiv und negativ sein. 


+7X12 
Bild 373. Zusammenhang 72 (75 
zwischen og, ] X und wm Ä — + 
bei induktiver (c, d) ö l, 2 c; zur 
und kapazitiver (e, f) b 
Kopplung u Aussee Eu 
c ( 
% Lı2 G Pur |Cı2 


Wie ist nun der Zusammenhang zwischen w,, 
und w,, wie errechnet sich w,, aus den Induk- 


tivitäten und Kapazitäten der Schaltung? Um d f.,, f 
die Übersichtlichkeit der bisherigen und fol- 'e] 
L* c* [% 


genden Betrachtungen nicht zu stören, solldie 1 
Berechnung der Lage von w,, hier nicht durch- N! a 

. m" orer Im 
geführt werden. Es möge zunächst, gewisser- 7 € ker 
maßen als Ergebnis einer späteren Ableitung, re wo" oc 
einfach hingenommen werden, daß die Fre- x 412 en Eraser 
quenz w,, gleich der Frequenz ist, für die der Iytlı 

wWm>Wg m <a 


erste Kreis einschließlich des Kopplungsgliedes 
in Resonanz gerät, wenn man den Sekundär- 
kreis kurzschließt. Sie stimmt zugleich mit der Frequenz überein, für die der 
Sekundärkreis unter Berücksichtigung des Kopplungswiderstandes in Resonanz 
gerät, wenn man den primären kurzschließt. Bild 373 macht dies für den Primär- 
kreis klar. Wenn man den Sekundärkreis kurzschließt, schaltet sich das Koppel- 
glied + j X). dem Primürkreis parallel. Im Fall induktiver Kopplung (Bild a, b, 
c und d) nimmt dann die Bandmitte einen Wert an von 


1 1 2 L, Lıs 
een I ne a be (4868) 
yo Zu La yCı L* L, + Lıe 
Do +Da 


In 
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Im Fall kapazitiver Kopplung (Bild a, b, e und f) wird 


I 1 
ES —— — i 

Gm LO cs © mit C C,+Cy (486 b) 
Der Beweis für die Richtigkeit dieser Festlegung wird dadurch erbracht, daß die 
weitere, mit der so definierten Frequenz w,, durchgeführte Rechnung tatsächlich 
eine zu dieser Frequenz symmetrisch gelegene Filterkurve liefert. 

In der Resonanz muß die Summe der Blindleitwerte einer Schwingkreisschaltung 
Null sein. Für eine beliebige Freauenz w hat das sekundärseitig kurzgeschlossene 
Bandfßiter einen Blindleitwert von 


1 1 1 1 
7; ns E a ee hi 
In el je +jX&. (e0: )+ 

Nach Gl. (481 bis 484) kann für den Klammerausdruck mit guter Näherung auch 
j2C,(w — w,) stehen. Damit nimmt j 7, die Form an 

: 5 1 

ze Eee 5.09 
Dieser Ausdruck muß in der Resonanz, in der = w„ wird, Null werden. Es 


muß also 


1 1 
j 2 [6/ m — W) = ——m— | — 487 
}) ı (om 0) 24%; 21%, (487) 
sein. Das obere Vorzeichen auf der rechten Seite gilt für die induktive, das untere 
für die kapazitive Kopplung. Gl. (487) ermöglicht es, den konstanten Ausdruck 
j2C,(wm — w,) in Gl. (485) durch den Kopplungswiderstand zu ersetzen und 
damit Gl. (485) umzuwandeln in 


Ä | 
nie on ie 


Eine ganz ähnliche Ableitung mit Hilfe des primärseitig kurzgeschlossenen Band- 
filters ergibt für den Leitwert 9, des Sekundärkreises 


‘ er) 
Bel) 20. (0 im) Luger 


Unter Verwendung dieser Leitwertsgleichungen nimmt jetzt der Nenner in der 
Verstärkungsformel Gl. (480) die folgende Gestalt an: 


Y+9M+jXeYı 9. 
BEN z h 
Bee) ie ATi 206 um) LIT, 


41 i et 
+12. [6 +126 @- um +ig;| |&+12%@- un) ti, 


2 
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Nach dem Ausmultiplizieren und Ordnen ergibt sich 


9 +9 +jX.9ı 9. 
a! = 
=4+@%+2j—-+j2(C, +0) (0 — wm) 
12 


28 : a 
+12. %+12(60+ 6,6) wm +16 +9) 
A » rı\ıa 
— 40, 0, (u — m)’ F 0 + 6.) (o — wn) we) 
In diesem Ausdruck ergänzen sich auf der rechten Seite die ersten beiden Glieder 
mit dom dritten Glied der eckigen Klammer und das vierte Glied vor der Klam- 


mer mit dem fünften Glied in der Klammer zu Null. Das dritte Glied + 2j = 


12 
kann mit dem letzten Glied der Klammer zusammengefaßt werden. Ordnet man 
den Rest nach steigenden Potenzen der Veränderlichen (w — w,,), s0 ergibt sich 


+9. +IL.9N. 
ERIE, LER E 
2 +(z,) 41269 + G) [a - um) - 40,0, — un) 
12 


Damit erhält man für die Verstärkung der Bandfilterstufe in Anlehnung an 
Gl. (480) die Beziehung 


Bun 
a =; 
er 8 L = 
oe Dr : 
6% +) #126, 04,0) @- am) - 40,0, (w— um) 
Sı2 (128) 


Die Bedeutung von Gl. (488) liegt darin, daß sie den Verstärkungsfaktor der 
Bandßilterstufe in seiner Abhängigkeit von der absoluten Verstimmung (w — «,,) 
darstellt. Für © = w,, erhält man die Verstärkung in der Durchlaßmitte, die 
sogenannte Resonanzverstärkung. Sie hat den Wert 


(489) 


Man erkennt: Die Verstärkung in der Mitte der Resonanzkurve ist um so größer, 
je kleiner die Leitwerte der Verlustwiderstände sind. Außerdem ist, angedeutet 
durch den j-Faktor, die Spannung U,» auf der Sekundätseite des Bandfiters in 
ihrer Phase um 90° gegen die Primärspannung ll,, versetzt. Das ist eine wichtige 
Beziehung, die grundlegend für die Arbeitsweise der Diskriminatorschaltungen 
der Frequenzmodulation ist. Vergleiche dazu Bild 259 und 263. 

Der Ausdruck Gl. (488) enthält den ganzen frequenzvariablen Teil im Nenner. 
Er ist dadurch schlecht zu übersehen. Die Frequenzabhängigkeit der Verstärkung 
wird übersichtlicher, wenn man den Kehrwert des Verstärkungsfaktorsnimmt und 
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dessen Frequenzabhängigkeit untersucht. Der Kehrwert gibt an, wievielmal die 
Spannung am Gitter der ersten Röhre kleiner als die am Gitter der zweiten Röhre 
ist. Er wird Übertragungsfaktor ii genannt und hat den Wert 


" 1 y;; j 1 4 e 
1, 7eE=- FA n+ a 2211610: 40.01) (w — 0) — 


la wi] (490) 


J 


Faßt man die Konstanten zusammen, so kann man schreiben 


i=— (bs + ja, (w — wm) — b. (0 — um)?) (490) 
mit 
ee 
or lheiet + 
beziehungsweise 
Sn 
= 724040) (490b) 
beziehungsweise 
5 4X1501C, 
a Ss 


Der Übertragungsfaktor ist eine komplexe Größe. Betrachtet man nur den 
Klammerausdruck, dann kann man sagen, daß dessen Realteil aus einem frequenz- 
unabhängigen konstanten und einem quadratisch mit der Verstimmung anstei- 
genden Glied besteht. Der Imaginärteil hängt linear von der Frequenz ab. 
Bevor in der Ausdeutung und Bemessung der einzelnen Bestandteile von Gl. (490) 
fortgefahren wird, soll erst noch eine allgemeine Betrachtung eingeschaltet werden. 
Sie beschäftigt sich damit zu untersuchen, wie der Übertragungsfaktor it auf- 
gebaut sein muß, wenn er die ideale rechteckige Bandfilterkurve darstellen und 
beschreiben soll. Anschließend an die Aufstellung der idealen Übertragungs- 
funktion, die sich aber durch keine technische Schaltung verwirklichen läßt, 
werden dann verschiedene Annäherungen an das ideale it untersucht. Unter ihnen 
wird eine Funktion auftauchen, die der Gleichung (490) entspricht. 


II. Der Übertragungstaktor schmaler Frequenzbänder 


Der Übertragungsfaktor als Verhältnis der Spannungen am Ein- und Ausgang 

einer Schaltung ist im allgemeinen eine komplexe Größe. Sein Betrag ist gleich 

dem Verhältnis der Absolutbeträge der beiden Spannungen und sein Winkel 

gleich der Phase zwischen Ein- und Ausgangsspannung. Mathematisch läßt er 

sich folgendermaßen formulieren: - 
U, _ Und” 


_ Zu _ _g=üelP mit ü— Inı und B=M-m (49l) 
Ups U,.0? Us: 
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Er ist eine Funktion der Frequenz. Wenn es sich um Übertragungskurven 
handelt, die symmetrisch zu einer bestimmten mittleren Frequenz w,, des Über- 
tragungsbereichs liegen, kann er sicherlich auch als Funktion des Frequenzab- 
standes von der mittleren Frequenz geschrieben werden, und zwar ansatzmäßig 


in der Form 
t=/Ww- on)=f(dw) (492) 


Es fragt sich jetzt, wie dieses ü bei einem idealen Bandfilter und bei seinen tech- 
nischen Näherungslösungen aussieht. 


1. Der Kreisbogen als ideale komplexe Übertragungskurve 
eines Bandfilters 


Soll ein schmales Frequenzband ideal gut übertragen werden, dann muß ü hin- 
sichtlich seines Betrages und seiner Phase folgende Bedingungen erfüllen: Im 
Durchlaßbereich muß der Betrag von ü konstant sein, im Sperrbereich muß der 
Betrag von ü plötzlich möglichst groß werden, damit sein Kehrwert, die Ver- 
stärkung, dort klein wird. Innerhalb des Durchlaßbereiches muß sich sein Winkel 
lincar mit der Frequenz ® oder Aw ändern, das heißt, es muß 8 = Konstante 


d 
- Aw sein, damit die Laufzeit « = TS für alle Frequenzen des Übertragungs- 
(7) 


bereiches gleich groß ist. 
Bild 37{ a veranschau- 
licht, daß sich der ideale 
Übertragungsfaktor ü 
in der komplezen Ebene 
durch einen Kreisbogen 
mit gleichmäßiger Fre- 
quenzeinteilung darstel- 
len läßt. Die konstante 
Länge öü des Radius 
sichert die Konstanz 
seines Betrages und da- 
mit die Gleichmäßigkeit 
der Verstärkung inner- 
halb des Übertragungs- 
bereiches. Die dem Fre- 
quenzabstand Aw ent- 
sprechende lineare Ein- 


w>wWg] 


Belragskurve 
ü=/(4w) 


Oriskurve 
AÄ=l/(dw) 


A wg 


Bild 374. Der Übertragungs- wann Phasen-und 
faktor eines Idealen 9 Laufzeitkurve 
-90° von fü 


Bandfilters 
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teilung des Kreisumfanges garantiert gleiche Winkeländerung Aß bei gleicher 
Frequenzänderung Aw und damit die Konstanz der Laufzeit r - 28. 
w 


den Grenzen des Übertragungsbereiches, bei den Grenzfrequenzen @y, und ww; 
beziehungsweise ihrem Abstand + Aw,, und — Aw,, von w„ geht der Kreis- 
bogen in zwei vom Mittelpunkt fortzielende Radialstrahlen über. Hier geht ü 
sprungartig auf sehr große Werte und damit v auf sehr kleine Werte. 

Überträgt man die Verhältnisses aus der komplexen Ebene, nach Betrag und 
Phase getrennt, in zwei rechtwinklige Koordinatensysteme, so erhält man die 
idealen Übertragungskurven in der gewohnten Darstellungsweise ( 2il4374b und.e). 
Die komplexe Kurve in Bild a ist die Ortskurve von il. Sie gibt in einer einzigen 
Kurve gleichzeitig den Betrag und die Phase von ü wieder. Darin liegt die große 
Bedeutung komplexer Ausdrücke für die rechnerische und grafische Behandlung 
von Übertragungsfragen. Man braucht nicht zwei getrennte Ansätze zu machen, 
den einen für die Amplituden und den anderen für die Phase, sondern erfaßt 
beides in einem einzigen Ausdruck. 

Es fragt sich jetzt, ob es technische Schaltungen gibt, die diesen idealen Band- 
filter-Übertragungsfaktor verwirklichen können. Es stellt sich heraus, daß es 
solche Schaltungen nicht gibt. Die technischen Lösungen können stets nur mehr 
oder weniger gute Annäherungen an das Ideal sein. 


2. Die komplexe Gerade als erste Annäherung an den idealen Kreisbogen 
und ihre technische Verwirklichung in dem einfachen Resonanzkreis 


Eine erste, ziemlich grobe Annäherung an den idealen Kreisbogen stellt eine 
Gerade dar, die den Kreisbogen in der Nähe seines Scheitels schneidet (Bild 375). 
Ihr mathematisches Gesetz lautet bei gleichmäßiger Einteilung 


ig=a+tjb4w (493) 


Die Gerade läßt sich technisch durch einen einfachen Resonanzkreis im Anoden- 
kreis einer Pentode verwirklichen. Bekanntlich hat die Verstärkung einer Pen- 
tode, wenn ihr Außenwiderstand 3, dem Betrag nach klein gegenüber ihrem 
Innenwiderstand ist, den Wert 

Ur Dya 


b= = — = — N 


Yı Ayı wu 


Daraus folgt für den Übertragungsfaktor als Kehrwert 


a ee 1 ee. 
I Nee EN 


Wird der Außenwiderstand durch einen Parallelschwingkreis gebildet, dann kann 
ähnlich Gl. (481) für 9) angesetzt werden 


f 1 
9=C+ilwc-_,) 
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Hierfür läßt sich nach Gl. (484) angenähert auch schreiben 


1 
YE4+j2C(w— wo, mit w = — 
m m \LG 
Das in die Formel für il eingesetzt, ergibt 
r @ ,.2C \ / + 2C 
i= (tig w-om)=-(g +40) (494) 


Wie man sieht, besteht der Übertragungsfaktor ü einer Pentode mit Schwing- 
kreis, abgesehen vom Vorzeichen, aus einem konstanten, frequenzunabhängigen 


me : : ee : 5 : 
Teil 3 und einem imaginären, linear mit der Verstimmung Aw anwachsenden 


k 


92 
Teil j n Aw. Er ist damit genau wie Gl. (493) aufgebaut und hat somit, grafisch 


aufgetragen, die Form einer Geraden. Sie ist in Bild 375a dargestellt. Aus ihr 
gewinnt man leicht durch Abgreifen die Betragskurve (Bild b) und Phasen- 
kurve (Bild cc). Bild b zeigt außer ü auch die Verstärkung v = 1/ü. Man erkennt 
deutlich die bekannte Resonanzkurve eines einfachen Resonanzkreises, 

Die Nachbildung des idealen Kreisbogens durch die Gerade ist noclı recht unvoll- 
kommen. Im Durchlaßbereich ist die Verstärkung keineswegs konstant. Sie 


vAüö 
Oriskurve | /|N | 
Aazatzbaw / l/ \! 
4 N 
0% 7 ; 
/ 
24 ji 
ih / 
‚ / 
ideale Oriskurve [4 
a 
“ ‚reelle Achse 
/ -dw -iw 0 +4wy Aw 
{ ß 
N +90° 


erste Annäherung 
Bild 375 durch eine komplexe Gerade 
Dio komplexe Gerade 
als erste Annäherung 
an die ideale Über- 
tragungsfunktion 
(a Ortskurvo 
fg = /(dw), 
5b Betragskurve, 
c Phasenkurve) 


@ 
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weicht in der Mitte um den Faktor /2 vom Wert an der Übertragungsgrenze ab, 
wenn man die Gerade so legt, daß sie bei ß = 45° den nachzubildenden Kreis 
schneidet. Umgekehrt steigt ö@ im Sperrbereich viel zu langsam an, so daß die 
Trennschärfe eines solchen Gliedes schlecht ist. Ein einfacher Schwingkreis stellt 
nur eine sehr unvollkommene Lösung und Verwirklichung des Bandfilterpro- 
blems dar. 


Die Gleichung Gl. (493) der komplexen Geraden kann auch in der Form 


no 
io=a(l+j 4u) 
oder in der Form 
dc=m(l+j2) (495) 
geschrieben werden. In diesem Ausdruck kennzeichnet ü, die Übertragung für 


2 =0oder Aw = 0, das beißt für » = w,,, also die Bandmitte. 2 = - (w—- o) 
a 


wird die normierte Verstimmung im Gegensatz zur absoluten Verstimmung 
Jw=w — w„ genannt. 


3. Die komplexe Parabel als zweite Annäherung 
an den idealen Kreisbogen 


Wesentlich besser als durch eine Gerade kann der Übertragungskreis durch eine 
Parabel angenähert werden. Im folgenden wird wie bei der Geraden zunächst die 
allgemeine Gleichung einer Parabel aufgestelit. Im Anschluß an die Unter- 
suchung ihrer Übertragungseigenschaften wird dann gezeigt, daß sich das Pa- 
rabel-Übertragungsmaß technisch durch ein zweikreisiges Bandfilter verwirk- 
lichen läßt. Aus der Gegenüberstellung der komplexen Parabelfunktion und der 
Gleichung (490) lassen sich zum Schluß Bemessungsformeln für zweikreisige 
Bandößilter herleiten. 

Bild 376 zeigt in der komplexen Ebene eine 
Parabel, deren Funktion aufgestellt werden 
soll, und den nachzubildenden idealen Über- 
tragungskreisbogen mit seinen Grenzradien. 
Die Parabel ist so gelegt, daß sie den Kreis 
viermal schneidet. \Vie man sieht, bildet sie 
den Kreis auf einem verhältnismäßig langen Jreeile 
Bogenstück gut nach. Der fast konstante Ab- L zz 
stand der Parabelpunkte vom Nullpunkt be- "den tee 
sagt, daß die Verstärkung innerhalb des Über- | TEE 
tragungsbereiches gleichmäßig gut ist. Im \ 
Sperrbereich liegen die Verhältnisse nicht so \ 
günstig. Es wäre wünschenswert, wenn der Be- Bild 870. Die komplexe PArnEEnE 
trag von ü dort stärker und schneller an- zweite Annüherung an die Ideale 
wachsen würde. Genaueres läßt sich hierüber Übertragungsfunktion 


I 
H 
| Übertragungs- 


J-Achse 
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aber im Moment noch nicht sagen, weil die genaue Lage der Frequenz-Be- 
zifferungspunkte der Parabeläste noch nicht bekannt ist. 

Es soll nun versucht werden, für die hier verwendete Parabel eine Gleichung 
aufzustellen. Im Teil E. III. „Allgemeine Ortskurventheorie“ ist etwas ähnliches 
bereits geschehen. Die allgemeine Gleichung einer komplexen Parabel lautete 
dort g= U + Br +Cx. U, B und E waren komplexe Konstanten und x eine 
reelle Variable. Die komplexen Konstanten bestimmten die Lage und genauere 
Form der Parabel. Vergleiche dazu Bild 60. Bei näherer Untersuchung findet 
man, daß, wenn die Parabel wie in Bild 376 symmetrisch zur reellen Achse liegen 
soll, die Konstante W reell, die Konstante ® rein imaginär und die Konstante & 
reell und negativ sein muß. Ihre Funktion muß von der Formg=A +jBx — Cx! 
oderg= A +jBx — (Cx)? sein. Ist die Veränderliche eine Frequenz, und zwar 
eine allgemeine oder normierte Frequenz @, so wird die Parabelgleichung zweck- 
mäßig in der Form 


geip=F+i2 +UHM°=-F+i2 -M=(F-2°) +49 (496) 


angesetzt. Wie an Hand von Bild 382 gezeigt wird, kann aus dieser Parabel 
durch Multiplikation mit einem komplexen Faktor und durch Zufügen eines 
reellen oder imaginären Zusatzgliedes jede andere verschobene und verdrehte 
Parabel hergeleitet werden. 

Im Gegensatz zur Gleichung der komplexen Geraden nach GI. (495) enthält dio 
Parabelgleichung das frequenzabhängige j2-Glied noch in der quadratischen 
Form. F ist der sogenannte Formfaktor, der, wie die folgenden Ausführungen 
zeigen werden, in ganz entscheidendem Maße die Form der Übertragungskurve 
beeinflußt. Q2 ist eine normierte Frequenz oder besser eine normierte Verstim- 
mung, deren genauer Wert noch festgelegt wird. Sie ist auf jeden Fall proportional 
der absoluten Verstimmung do = o — on. 


2 (vo — un) (497) 


Die Verwendung einer normierten Frequenzgröße legt es nahe, die mit ihr be- 
schriebene Parabel eine normierte Parabel zu nennen. 

Die normierte Parabel läßt sich, wie es Bild 377 veranschaulicht, leicht kon- 
struieren. Ausgehend von der Verstimmung 2 = 0, das heißt nach Gl. (496) 
von itp = F, trägt mgp auf der reellen Achse zunächst F auf und dann an den 
Endpunkt von F in Intervallen von zum Beispiel 42 = + 0,2 in Richtung der 
imaginären Achse das Glied j@ = + j0,2 + j0,4 + j0,6.- auf. Von dort, also 
gewissermaßen von ü = F +j.2 aus, wird parallel zur reellen Achse das Glied 


— 2? = — 0,2? — 0,4? — 0,6? --- aufgetragen. Für F = 1,2 und @ = + 0,6 ent- 
steht so beispielsweise der Punkt fi = üge = 1,2 + j0,6 — 0,6? = 0,84 +3 0,6. 
Für 2 = -- 0,6 kommt man auf den Punkt fi os = 1,2 - 0,6 — (— 0,6)? 


= 0,84 — j 0,6. Die vom Mittelpunkt des Achsenkreuzes zur Parabel hin ge- 
zeichneten Strahlen stellen den Übertragungsfaktor it, dar. 
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Bild 377. Konstruktion der komplexen Parabel 
ü=7F+3J2-— 2° und Darstellung 
Ihres Betrages & sowie ihres Richtungswinkels & 
in rechtwinkligen Koordinaten 
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In den Bildern b und c sind die aus 
Bild a entnommene Betragskurve 
üö = f(2) und Phasenwinkelkurve 
ß=9g(2) dargestellt. Die Betrags- 
kurve zeigt deutlich die typische 
Form einer reziproken Bandfilter- 
kurve mit zwei Höckern. In der 
Mitte der Kurve, wo 2 = 0, also die 
variable Frequenz w gleich der Ab- 
stimmfrequenz w,, ist, wird =F 
und damit die Verstärkung v = 1/F. 
Nach beiden Seiten hin nimmt & zu- 
nächst etwas ab, so daß v anwächst. 
Seinen Minimalwert erreicht & dort, 
wo die Parabel ihren kürzesten Ab- 
stand vom Nullpunkt hat, Hier liegt 
das Maximum von v. Die dazugehöri- 
gen Frequenzen heißen die Böcker- 
frequenzen wy oder, in Verstim- 
mungswerten ausgedrückt, die Hök- 
kerverstimmungen -- 2. Von den 
Minimalstellen aus nimmt der Über- 
tragungsfaktor anschließend ziemlich 
schnell zu und damit die Verstärkung 
entsprechend schnell ab. Die Fre- 
quenzen, bei denen v noch einmal 
den Wert der Durchlaßmitte an- 
nimmt, also den Wert 1/F, werden 
die Grenzfrequenzen w, oder Grenz- 
verstimmungen 22, der Übertragungs- 
kurve genannt. Auf der komplexen 
Parabel liegen die Punkte dort, wo 
der Kreis mit dem Radius F die 
Parabel schneidet. Man kann sagen, 
daß innerhalb dieser Grenzen die 
Parabel den idealen Kreis verhält- 
nismäßig gut nachbildet. 


Wie man Bild 377c entnehmen kann, ist der Phasengang f = 9(2) nicht ganz 
linear. Das hat zur Folge, daß geringe Laufzeitunterschiede in Kauf genommen 
werden müssen. Trägt man den Phasengang über einen größeren Verstimmungs- 
bereich auf, also bis in den Sperrbereich hinein, so erhält man eine Doppel-S- 


Kurve. 


Je nach der Größe von F erhält man verschiedene Formen der Übertragungs- 
kurve. In Bild 378 ist dies für einige feste \Verte von F dargestellt. Anstatt den 
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Scheitel der normierten Parabel jeweils um die Strecke F von einem festen Null- 
punkt aus nach rechts zu verschieben, ist in ‘Bild a der Nullpunkt der einmalig 
gezeichneten Parebel jeweils um F nach links verschoben. Aus der komplexen 
Figur ist dann durch punktweises Abgreifen der Betrag von fi nach Bild 5 über- 
tragen worden. Der Vergleich der Kurven untereinander eröffnet folgendes: Mit 
zunehmendem F wird zwar der Übertragungsbereich immer größer, aber gleich- 
zeitig auch die Ungleichförmigkeit im Durchlaßteil der Kurve. Läßt man hier 
nur eine bestimmte, maximale Welligkeit zu, dann kann daraus der höchstzu- 
lässige Wert von F ermittelt werden. Im einzelnen zeigen die Kurven, daß sich 
die Höcker nur bei F > 0,5 ausbilden. Bei ? = 0,5 schmiegt sich die Parabel auf 
einer Strecke, die praktisch von 2 = 0 bis 2 = + 0,4 reicht, ganz eng an den 
idealen Übertragungskreis an. Es entsteht eine breite, ebene Übertrapungskurve. 


Bild 378. Die komplexe Parabel und ihre Betragskurve für verschledena Formfaktoren 


Wählt man F< 0,5, dann bleibt der Übertragungskreis vollständig innerhalb 
der Parabel. Er berührt sie nurin Q = O und der allernächsten Umgebung davon. 
Es entsteht eine ziemlich spitze, der Resonanzkurve des einfachen Schwingungs- 
kreises nahe verwandte Kurve. Kurven dieser Art, also Kurven mit F < 0,5, 
interessieren nicht. Sie haben keinen breiten, sondern nur einen sohmalen Über- 


tregungsbereich. 
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In Bild 379 sind die gleichen Übertragungskurven, aber für eine größere Anzahl] 
von F-Werten und über einen größeren 2-Bereich dargestellt. Dabei ist auf der 
Ordinatenachse nicht der absolute Betrag von ü, sondern dessen Verhältnis zum 
üg _o-Wert in der Übertragungsmitte aufgetragen, also dn/ün —o- Aufdie Weise 
haben alle Kurven den gleichen Scheitelwert 1 erhalten. Die Kurvenschar läßt 
deutlich erkennen, daß die charakteristischen Größen der normierten Parabel, 
wie Höckerfrequenzen, Welligkeit und Grenzfrequenzen, in entscheidendem 
Maße vom Faktor F abhängen, der aus diesem Grunde die Bezeichnung Form- 
faktor erhalten hat. 

Bevor nun gezeigt wird, wie so eine parabelförmige Übertragungskurve durch 
ein zweigliedriges Bandfilter verwirklicht werden kann, und bevor die Zusammen- 
hänge zwischen F, 0, 05,0, und den Aufbaudaten der technischen Siebschaltung 
dargelegt werden, soll erst noch formel- und diagrammäßig die Abhängigkeit der 
charakteristischen Parabelgrößen vom Formfaktor untersucht werden. Diese 
Vorarbeit ist notwendig, um sich Dimensionierungsunterlagen für die zweikrei- 
sigen Bandfilter zu schaffen. 
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Bild 870. Übertragungskurven der komplexen Parabel für verschiedene Formfnktoren 
in Abhängigkeit von der Verstimmung 2 
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4. Abhängigkeit der Parabelgrößen vom Formfaktor 


a) Lage und Höhe der Höcker 


Die Lage der Höcker läßt sich leicht mit Hilfe der Minima- und Maximarechnung 
ermitteln: Die Spitzen der U-Kurven liegen bei den Frequenzen, für die der Ab- 
stand der Parabel vom Nullpunkt, also der Betrag von 


p=F+jQ—- 2 
ein Minimum wird. Wenn der Betrag 
üp=VF—- Q% +9 (498) 


ein Minimum werden soll, muß auch das Quadrat dieser Größe ein Minimum 
werden. Man findet es, indem man ü? nach der Veränderlichen 2 differenziert 
und den Differentialquotienten gleich Null setzt. Zunächst ist 


d(@) 


AH = 2F-R)(-2M)+22=29(1-2F+29) 


Die Nullsetzung des Difierentielguotienten ergibt 
DRA=0 ud YMR=I@F-)=R-05 


Die Lösung 2 = 0 besagt, daß ein Extremwert in der Mitte der Resonanzkurve 
liegt. Die zweite, von F abhängige Lösung liefert die beiden Höokerfrequenzen 27. 
Sie liegen bei 

Aua=+I/IF-0,5 (499) 


und erwartungsgemäß symmetrisch zu @ — 0. Dem Ausdruck ist zu entnehmen, 
daß reelle Höcker nur bei F > 0,5 auftreten. Bei # = 0,5 fallen sie mit der Band- 
mitte zusammen. 

Die Höhe der Höcker kann durch die Welligkeit w der Kurven erfaßt werden. 
Unter der Welligkeit soll das Verhältnis des Verstärkungsunterschiedes in den 
Höckern und in der Bandmitte zur Verstärkung in der Bandmitte verstanden 
werden?). Sie wird gewöhnlich in % angegeben. Eine Welligkeit von 20% be- 
deutet, daß die Verstärkung in den Höckern um 20% größer als in der Über- 
tragungsmitte ist. Mathematisch formuliert, hat w den Wert 


vr Zn Me ee, (500) 
Um Um Op 


w== 


2) Die Welligkeitsangsbe kann statt auf die Verstärkung v„, in der Bandmitte auch auf 
die Maximalverstärkung vxz in den Höckern bezogen werden. Wird die letztere mit ıw” 
bezeichnet, so gilt = 


Ug — Um w En 
uf u, —e—e oder a er; 


vv I+tvo 


Einer Welligkeit von »=20% entspricht dann ein w’ von 16,7 % 


395° 
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Für 2 = 0 wird 
%,_o= F-0%+0=F 
Für Q = 025 wird 


„= MF- AN +N=VF-(F- 058° HF 0,5 
-VF-08 = + yar-i 


Setzt man die Wertein GL (500) ein, so erhält man 


Zweckmäßiger ist es, den Formfaktor als Funktion der Welligkeit darzustellen, 


weil man dann leicht von der höchstzulässigen Welligkeit auf den maximal er- 
laubten Formfaktor schließen kann. Die Auflösung von Gl. (501) nach F ergibt 


F-2F:(0+1+/@+1°- 1) (502) 


Läßt man beispielsweise eine maximale Welligkeit von 20% zu, dann darf F 
einen Wert von F = nz (082 +1 +71,2° -1)=1,1 haben. In Bild 380 
ist der Zusammenhang zwischen Formfaktor und Welligkeit grafisch dargestellt, 


b) Lage der Grenzfrequenzen 


Die Grenze zwischen Durchlaß- und 
Sperrbereich, also die Grenzverstimmung 
Q2,, liegt dort, wo der Übertragungs- 
faktor nach Überschreiten seines Ex- 
tremwertes in den Höckern noch einmal 
den Wert der Übertragungsmitte an- 
nimmt. Ü befolgt betragsmäßig das 
Gesetz: 2 = Y{F — 9°) + 22. Daraus, R Pa: Bora Bam a 
daß ü für Q, den gleichen Wert wie für _—w 5 
Q = 0, nämlich F, haben soll, folgt 


Bild 380. Abhängigkelt des Formfaktors 


von der Welllgkeit 
YF-M+G=F 


oder 

- AF-NM+N- 
oder 

2 —-2F+1)=0 
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Diese Bestimmungsgleichung liefert 
für die Grenzfrequenzen, abgesehen 
von der physikalisch nicht brauch- 
baren Lösung 2, = 0, die Werte 


2,=+ PR F-T 009) 


Formt man dies in 

,=H+ y2 VF —0,5 um, dann er- 
hält man eine einfache Beziehung 
zwischen den Grenzfrequenzen und 
den Höckerfrequenzen. Nach Gl. (499) 
ist YF — 0,5 = + Rp. Damit kann 
mean schreiben 


Bild 381. Abhängigkeit der Grenz-, Höckor- 
und Resonanzverstimmungen vom Formfaktor 


2,=V29y (604) 


Das Resultat besagt, daß das über- 
tragene Frequenzband stets um den 
Faktor Y2 breiter als der Abstand 
der beiden Höckerfrequenzen ist. In 
Bild 381 sind die Formeln Gl. (499) 
und (503) grafisch ausgewertet. Man 
findet dort 25 und 9, in ihrer Ab- 
hängigkeit von F aufgetragen. Die 
dritte, mit (2x bezeichnete Kurve 
wird erst später erörtert. 


Bild 382. Die allgemeine und die normierte 
Parabel (a normierte Einheltsparnabel 
R=-FPF+IQD+(N), 5 gedrehte Parabel 
del (Fr +12 4+(UN)) mit 8 = 30°, 

6. Normierte und allgemeine e gedrehte und verkloinerto Parabol 


= 130° 
Parabel i =, (F +3 0449) mit d, = 0,5. 07330°) 


Bei der Aufstellung der komplexen Parabelfunktion wurde gesagt, daß alle 
Parabeln durch geschiokte Maßstabswahl, Verdrehung und Verschiebung auf die 
normierte Form 


üp=F+j9+649} 


gebracht werden können. Wenn jetzt rückwärts die normierte Parabel noch ein- 
mal in eine allgemeine Parabel überführt werden soll, dann kann das folgender- 
maßen geschehen: Durch einen konstanten Faktor il, = , ef vor dem Aus- 
druck auf der rechten Seite kann gleichzeitig eine Maßstabsänderung und eine 
Verdrehung vorgenommen werden. Der Maßstabsfaktor steckt in dem Betrag ü,, 
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die Drehung in dem Winkel $,. Ist zum Beispiel f, = — 30°, aber ü, =1, so 
wird die Einheitsparabel (Kurve a in Bild 382) nur um — 30° gedreht (Kurve 5). 
Ist gleichzeitig ü, = 0,5, dann wird jeder Zeiger mit 0,5 multipliziert. Es entsteht 
die Parabel c. Sie ist halb so groß wie die Einheitsparabel. 

Während Verdrehungen und maßstäbliche Vergrößerungen durch ü, bewerk- 
stelligt werden, werden Verschiebungen der Parabel in horizontaler Richtung 
durch F erfaßt. Sollen auch Verschiebungen in senkrechter Richtung, also par- 
allel zur imaginären Achse möglich sein, dann muß neben dem reellen Form- 
faktor F noch eine frequenzunabhängige, imaginäre Größe vorhanden sein. Ver- 
gleiche dazu Bild 383a, das eine in der positiven j-Achse um ju verschobene 
Parabel zeigt. Ihre Gleichung lautet 


ü=(F+jurjR+(j2)%) 


Üsf+gu +7N+14N)2 


reelle 
Achse 


a 


Bild 383. Entstehung unsymmetrischer Übertragungskurven durch Verschiebung der komplexen 
Parabelin Richtung der imaginären Achse 


Eine ganz allgemeine, also verdrehte, verschobene und vergrößerte oder ver- 
kleinerte Parabel hat mithin die Gleichung 


= (F+j0+j39 +64) (505) 


Das imaginäre ju-Glied übt einen ungünstigen Einfluß auf die Symmetrie der 
Übertragungskurve aus. Die exzentrische Lage des Parabelscheitelpunktes be- 
dingt, wie es Bild b veranschaulicht, daß die Betragskurve & uneymmetrisch 
wird. Die Höcker werden verschieden groß, weil die Abstände ö des oberen und 
unteren Parabelastes vom Koordinaten-Mittelpunkt ungleich groß werden. Das 
darf aber auf Grund der in der Einleitung angestellten Überlegungen auf keinen 
Fall geschehen. Jede Unsymmetrie in der &-Kurve bedingt bei der Demodulation 
der Sendefrequenz nichtlineare Verzerrungen. Die technischen Siebschaltungen 
müssen daher daraufhin überprüft werden, ob in ihren Übertragungsgleichungen 
auch kein imaginäres, frequenzunabhängiges Glied enthalten ist. 
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IV. Das zweikreisige Bandlilter und die komplexe Parabel 


Aus den Ausführungen des letzten Abschnittes geht hervor, daß alle Schal- 
tungen, deren Übertragungsgleichung sich auf die Form 


a=h (FH + NM) = (F+IiR—- 9) (506) 


bringen läßt, zur Verwirklichung einer Siebschaltung für schmale Frequenz- 
bänder geeignet sind. Damit ist der Punkt erreicht, an dem man wieder auf die 
in Bild 372 dargestellte zweikreisige Bandfilteranordnung und ihre in Gl. (490) 
aufgestellte Übertragungsgleichung 


u j 1 2 
= mm m. ae or 7: +j22, (46, +0) w— wm) — 
4X%1,0,0, (0 — an?) 


zurückgreifen kann. Ihr Vergleich mit Gl. (506) zeigt, daß eine weitgehende 
Übereinstimmung im Aufbau beider Ausdrücke vorliegt. Vor allem enthält 
Gl. (490) kein eine Unsymmetrie der Resonanzkurve hervorrufendes frequenz- 
unabhängiges Glied jw. Das linear von der Frequenz abhängige und das quadra- 
tisch mit der Frequenz ansteigende Glied haben in Gl. (490) zwar das richtige 
Vorzeichen, aber im Gegensatz zu Gl. (506) nooh ungleiche Faktoren. Das läßt 
sich jedoch beheben, wenn man die endgültige Beziehung zwischen und w — w„, 
aufstellt. Nach Gl. (497) ist die normierte Verstimmung 2 proportional der abso- 
luten Verstimmung & — w,,. Es ist 


2A wm— wm 


Führt man statt des Proportionalitätszeichens ein Gleichheitszeichen ein, so 


muß man schreiben 
2=7,(w— wn) 


Damit läßt sich Gl. (506) umformen in 
i=h (F+jr (lo n) - 1? (o-om)?) (607) 


Jetzt sind auch in der Übertragungsgleichung der Parabel die Faktoren vor der 
Veränderlichen nicht mehr genau gleich. Aber sie sind miteinander verwandt. 
Man erkennt eine Übereinstimmung von Gl. (507) mit GL (490), wenn 


] 1 
@hFf=-— + (6; G, at %) 
%) un = 422,004) (608) 


und ’ 
() hy =— + 4X.0,0s 
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ist. Aus diesen drei Gleichungen kann der Zusammenhang, der zwischen den Auf- 
bauelementen @,, @,, C,, C, und X,, des Filters und den Größen ü,, Fund z 
der Parabel besteht, eindeutig abgeleitet werden. Bei der Ableitung selbst sollen 
noch einige Vereinfachungen vorgenommen werden. Bekanntlich sind der Kreis- 


widerstand Rp =77 und damit auch die Güte und Verstärkung einer 


Schwingkreisschaltung um so größer, je kleiner die Kapazität C ist. Das gleiche 
gilt für Bandfilter. Man wird demnach C, und C, möglichst klein wählen. Ihre 
untere Grenze wird durch die erlaubten Resonanzverschiebungen infolge un- 
kontrollierbarer Schaltkapazitäten gegeben. Denn je kleiner C, und C, gewählt 
werden, desto stärker treten die zufälligen Schaltkapazitäten hervor und rufen 
unerwünschte Versetzungen der Resonanzfrequenzen hervor. Da in dieser Be- 
ziehung C, und C', den gleichen Einflüssen unterliegen, wählt man zweckmäßiger- 
weise C, = ©, = C. Ebenso werden auch @, und G, nach Möglichkeit einander 
gleichgemacht. Unter diesen Voraussetzungen vereinfachen sich die Gleichungen 
G1. (508) sehr wesentlich. Dividiert man Gl. (508c) durch (508b), so erhält man 
beim Gleichsetzen von @, und G, beziehungsweise C, und C, 


20,0, c 


men, € von) 
Demzufolge ist 
16; 
2=-nW-m)= za - en) (610) 
Aus Gl. (508b) folgt nach Division durch r,? 
= 8 (G, 6, + & 01)? J 9 
=—-JL en re :OPEXe, (511) 
und damit aus Gl. (5088) für ? 
GR +ULrG _AH-UXN) _ 1 1 
ei 2 ZU SE y 12% 
= (4,0; + @,C,)? aa 4 © 4G° X z 


Die Verstärkung in der Mitte der Resonanzkurve wird aus Gl. (489) übernommen 
und lautet für die obeneingeführten Vereinfachungen 
Up: 3 1 . SXs 


vn m a 
m Uılomın u FHURN Irex, 


(613) 


Zur leichten Berechnung von Bandfiltern mit vorgeschriebenen Eigenschaften 
benötigt man außer den hier entwickelten Formeln noch eine Beziehung zwischen 
der Resonanzfrequenz w, der Einzelkreiss und der entsprechenden normierten 
Resonanzverstimmung 2p. Schon in der Einleitung zum Bandfilterabschnitt 
wurde darauf hingewiesen, daß die Eigenfrequenz des Einzelkreises nicht iden- 
tisch ist mit der Frequenz der Durohlaßmitte. Das ist sie nur im Fall der transfor- 
matorischen Kopplung. Die Bandmittenfrequenz w,, ist die Frequenz, die sich 
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als Eigenfrequenz des Primär- oder Sekundärkreises ergibt, wenn man ihm - ge- 
wissermaßen durch Kurzschließen des anderen Kreises - den Kopplungswider- 
stand X,, parallelschaltet. 
Nach GI. (487) und der jetzt angenommenen Gleichheit von C, und GC, ist 

1 


2 Cm -0)= 7 


12 
Erweitert man beide Seiten mit 1/@, dann ergibt sich 


C 1 
G (no) = +372, 


oder 


© 1 
T (0, — am) = F IX, (614) 


Wie der Vergleich mit Gl. (510) ergibt, stellt die linke Seite ihrer Form nach eine 
normierte Verstimmung dar. Da sie zur Resonanz w, der Einzelkreise gehört, 
wird sie die Resonanzverstimmung fr genannt. Es gilt also 


1 
Ar= Try, (615) 
Wie ein Blick auf Gl. (512) zeigt, kann der Ausdruck auf der rechten Seite von 
Gl. (515) durch den Formfaktor F umschrieben werden. Aus 


folgt für den Zusammenhang zwischen Formfaktor und Resonanzverstimmung 
92 = FLYAF-1 (516) 


Er ist grafisch mit in Bild 381 übernommen. Man erkennt aus dem Diagramm, 
daß QRr stets außerhalb der Höcker Qy, aber im allgemeinen, jedenfalls für 
F > 0,75, noch innerhalb des Übertragungsbereichs liegt. Für F < 0,75 fallt die 
Resonanzverstimmung Ar beziehungsweise die Abstimmfrequenz w, des Einzel- 
kreises in den Sperrbereich. Das Plus-Minus-Zeichen vor dem Wurzelausdruck, 
von dem sich das obere auf eine Induktivität und das untere auf eine Kapazität 


im Koppelweg bezieht, deutet an, daB Qr = los — 7) im Fall einer induk- 


tiven Kopplung negativ ist, und dementsprechend w, unterhalb von @,, liegt. 
Umgekehrt liegt «, bei Verwendung einer Kopplungskapazität oberhalb von w„. 
Das ist verständlich, wenn man sich an Hand von Bild 373 klarmacht, daß bei 
induktiver Kopplung w,, wegen der bei Parallelschaltung von Z und L,. kleiner 
werdenden Gesamtinduktivität L* größer als w, wird und bei kapazitiver Kopp- 
lung wegen der größeren Gesamtkapazität C* die Frequenz w,, kleiner als o, 
wird. 
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Mit den vorstehenden langen und zum Teil recht unübersichtlichen Ableitungen 
sind jetzt die zur Berechnung von Bandfiltern erforderlichen Unterlagen ge- 
schaffen. Die Ausführlichkeit der Darlegungen wäre nicht nötig gewesen, wenn es 
sich nur darum gehandelt hätte, die Wirkungsweise und Übertragungsfähigkeit 
eines vorgegebenen Bandfilters zu erklären und zu berechnen. Dazu hätte eine 
einfache Diskussion der Übertragungsgleichung Gl. (490) genügt. Aber es sollten 
auch Dimensionierungsanleitungen aufgestellt werden. Das war nur möglich an 
Hand einer allgemeinen Übertragungsparabel, an der man leicht die Abhängigkeit 
der Bandbreite, Welligkeit, Trennschärfe, Symmetrie und Lage der Höcker von 
bestimmten Formfaktoren studieren konnte, 

Die Ableitungen, die hier gemacht wurden, sind exakt bis auf zwei Annäherungen. 
Die erste Annäherung besteht darin, daß man die Verluste eines Schwingkreises 
in einem Widerstand zusammenfaßt, der als konstant und parallel zu den Blind- 
widerständen liegend angesehen wird; die zweite Annäherung bezieht sich darauf, 
daß in Gl. (484) die Summe aus der variablen Frequenz w und der Resonanz- 
frequenz w, gleich 2 w gesetzt wird. Die gemachten Vereinfachungen lassen sich 
nicht umgehen, wenn man den Gleichungen eine übersichtliche Gestalt geben 
will. Sie sind ohne weiteres auch statthaft, da es sich bei den hier behandelten 
Bandfiltern um Siebschaltungen für die Hochfrequenz handelt, die aus hochwer- 
tigen Materialien hergestellt sind und nur einen schmalen Übertragungsbereich 
haben. 


V. Beispiele zweikreisiger Bandtilter 
Beispiel 44 


Berechnung eines Bandfilters mit kapazitiver Kopplung 


Für die Zwischenfrequenz fz = 468 kHz eines Überlagerungsempfängers soll 
ein zweikreisiges, symmetrisches Bandfilter von 10 kHz Bandbreite, entspre- 
chend einer maximal übertragbaren Niederfrequenz von 5 kHz, entworfen wer- 
den. Die Welligkeit soll den Wert von 25% nicht überschreiten. Welche Abmes- 
sungen bekommt: das Filter, wie sieht seine Übertragungskurve aus und welche 
Trennschärfe hat es? 

Nach der Aufgabenstellung liegen fest 


/m > 468 kHz, daraus wm = 2940000 s-1 


frı=468+5—=473 kHz w,, = 2970000 a-1 
[ga = 468 —5—= 463 kHz wa = 2910000 37! pm" 14 


a 
Aus der vorgeschriebenen Welligkeit von w = 25% folgt auf Grund von Bild 380 
oder GI. (502) für den Formfaktor ein Wert von 


we - ! (w+1+ Mor wi) = 12 (1,054 Ya) = 1,3 


2 
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Mit dem Formfaktor liegt bereits die Einheitsparabel in all ihren Werten fort. 
Zunächst wird die normierte Grenzverstimmung ermittelt. Nach Bild 381 oder 
Gl. (503) wird 


Die normierte Grenzverstimmung hängt mit der absoluten nach Gl. (510) wie 
folgt zusammen: 


%,= T (0, — 07) (517) 


Aus dieser Verknüpfung ergibt sich der Quotient C/@ zu 


Nimmt man eine Schwingkreiskapazität von 0, =C, = ( =200pF an, so 
folgt daraus für den erforderlichen ohmschen Leitwert des Einzelkreises ein 
Wert von 

C 200.101 F ne 

G,— G2—IG,— 30.10-°5 199210 0e nz 5,13-10°°S = 5,13 uS 

Kleiner als 200 pF kann die Kapazität C in diesem Frequenzgebiet nicht gewählt 
werden. Selbst bei sehr sorgfältigem Aufbau der Zwischenfrequenzstufe schwan- 
ken die Schaltkapazitäten noch leicht um 0,1 pl. Das bedingt eine Frequenz- 


verwerfung des Zwischenfrequenzfilters von 


=> 027 468000 Hz = 117 Hz 


Da Sirufer- oder Ferritkernspulen in diesem Frequenzgebiet eine Güte von etwa 
300 haben und der Verlustfaktor von Keramilkkondensatoren etwa 0,4 - 10°? ist, 
ergibt sich für den Einzelkreis ein Gesamtverlustfaktor d von etwa (3,33 -0,4) 10°? 
= 3,7 - 103. Dem entspricht ein Leitwert von 


GC = d wm C = 3,7. 10°3.2,94-10°5°1.200 10° F= 2,17 48 


Berücksichtigt man primärseitig noch den inneren Leitwert der Röhre, indem 
man zu dem obigen Leitwert das Reziproke des Innenwiderstandes, der 2 MO 
betragen möge, also 0,5 «S, hinzuzählt, so erhält man für G} erst einen Wert von 
2,87 uS. Erforderlich sind 5,13 «S. Das bedeutet, daß Ge Bandfilter noch zu- 
sätzlich durch einen Dämpfungswiderstand Rp bedämpft werden muß. Es muß 
sein 

-- = 6, —- @ = (5,13 — 2,87) 10-°S = 2,26-10°°8 


oder 
Rp 450000 


«0 Schröder, EL. NACHR.-TECHN.T 
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Ähnlich muß der Gitterwiderstand R, auf der Sekundärseite, weil hier die zu- 
sätzliche Bedämpfung durch das ER; der Röhre fehlt, die Größe 


6 
a 0000 
ee -% 513-217 8 


erhalten. Die Kopplungskapazität C,, und die Schwingkreisinduktivität L wird 
über die normierte Resonanzverstimmung Q@r berechnet. Nach Bild 381 oder 
Gl. (516) ist 1 1 
Ar= +zZV#F —1= +7514-125 — el 
Da sich nach Gl. (515) und (514) auch schreiben läßt, 
7:0 Ahr Au 


ergibt sich aus der vorliegenden Doppelgleichung die Eigenfrequenz w, und der 


Kopplungswiderstand X,, = . Es ist 
Om Yız 
@ er 1 Bo-1 b) en 
= Gert em 39.700, ! + 294.10 5 = 2,966 - 10 Ss 
oder 
0 = 472000 Hz 
und 
1 1 1 

0 0, BET >EE3 SE Fri 

oder 
1 
Cao= = 8,5 pF 


3,94 - 10° 51974000 


Die Induktivität Z kann sowohl aus Gl. (482) »,? = - als auch aus Gl. (486) 
l 
ws = —— ——— errechnet werden. Aus Gl. (486b) ergibt sich 
"7040, 5 


BE I ı  _ .) _ ______ gg94uB 
ICH 7,)u, 203,5.10-F. 2,942. 1018 572 ER 


und aus Gl. (482) 


L 


Damit liegen die Aufbaudaten des Bandfilters fest. Bild 384 zeigt seine Gesamt- 
schaltung. Zur Vervollständigung sollen auch die Höckerfrequenzen, die Ver- 
stärkung in der Bandmitte und die Trennschärfe der Siebschaltung errechnet 
werden. 


Die Höcker liegen nach Gl. (499) oder Bild 381 bei 
RQu= +YF- 0,5 = + 10,75 = + 0,866 
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Dem entspricht nach der Gleichung Ay ag — @„) eine absolute Fre- 
quenz von 3 


G@R + 0,866 
oa—= —G tom = zone, + 294 10°571 = (9,94 + 0,0222) 10% 5-1 


oder 
7 = (468000 + 3530) Hz 
Die Verstärkung in der Durchlaßmitte hat nach Gl. (513) einen Wert von 


Ss 10 
nm ES as = 8.812000 
1+@X, 1 + 5,13? . 10-2? 072.97400° 0° 


Bei einer Steilheit von beispielsweise S = 2 mA/V nimmt v,, den Wert an 


©, = 81200 0.2.1073 AV! = 169,4 


| = 


an | as 
je=2p 35pF IE=2 Bild 384. Kapazitiv gekoppeltes 
4+---I 2 4---| Banäfliter 4068 £ 5kHz,.w = 25% 
as \ Be | 
= Aue 5 
50kN sOkN 


ı 569uH 200pF 569uF 


Bandfilterkurven sollen beim Übergang vom Durchlaßbereich zum Sperrbereich 
eine möglichst große Flankensteilheit aufweisen, damit bereits die unmittelbar 
neben dem Übertragungsbereich liegenden Störfrequenzen stark unterdrückt 
werden. Als Maß für die Trennschärfe 7’ einer Bandälterstufe kann das Verhält- 
nis der Verstärkung in der Bandmitte zur Verstärkung in 9 kHz Abstand von 


der Mitte, also der Ausdruck 
(518) 


herangezogen werden. Die so definierte Trennschärfe läßt sich leicht angeben, 
wenn man die Übertragungsfaktoren in der Bandmitte und in 9 kHz Abstand 
von der Mitte kennt. Aus der Verknüpfung von Gl. (506) mit Gl. (498) folgt all- 


gemein an 

1a]= 1% |Yir —- 2° + 9° 
Bezeichnet man die zur absoluten Verstimmung (w, — w,,) gehörige normierte 
Verstimmung mit 2,, dann ist 

Mer IP _ O:2%2 102 

| = | Ir +9} 

Andererseits ist für die Bandmitte mit 2 = 0 
Hin | = Ii,|# 


10* 
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Daraus folgt für die Trennschärfe nach Gl. (518) der Ausdruck 
Mar) o: 
„(ER PrR} = 


Um die Trennschärfe nach dieser Formel zahlenmäßig berechnen zu können, be- 
nötigt man den Zahlenwert von 2,. Nach Gl. (510) ist 


2, = (0, - 0.) (520) 


Mit den Zahlenwerten des Beispiels wird 
2, = 39: 10"°8-2%-9000 5°? —= 2,21 
Dementsprechend ergibt sich hier eine Trennschärfe von 


_ (1,25 — 2,21%)? + 2,21? 
> 1,25 


7 = 3,4 

Eine Trennschärfe von etwa 3 --- 4 ist für die Praxis viel zu gering. Verlangt wer- 
den Trennschärfewerte von 40 --- 50. Diese lassen sich nur erreichen, wenn man 
mit der Bandbreite wesentlich heruntergeht. Vergleiche dazu das folgende 
, Beispiel. 

Bild 385 zeigt die vollständige Durchlaßkurve des Bandfilters mit allen inter- 
essierenden Werten. 


Beispiel 45 


Berechnung eines kapazitiv gekoppelten Bandfilters 
für möglichst große Trennschärfe 


Die Trennschärfe nimmt nach G]. (519) um so größere Werte an, je kleiner der 
Formfaktor F' und je größer die normierte Verstimmung 2, ist. Für F liegt als 
untere Grenze der Wert 0,5 fest, da bei noch kleineren Werten die Siebschaltung 
keine ausgesprochene Bandfiltereigenschaft mehr hat. Die normierte Verstim- 
mung Q, ist nach Gl. (520) um so größer, je kleiner @ und je größer C ist. Das 
scheint im ersten Moment im Gegensatz zu der Forderung nach kleinstem C zu 
stehen. In Wirklichkeit hat die Größe von C' gar keinen Einfluß auf die Flanken- 
steilheit und Trennschärfe, sondern nur auf die Verstärkung. Formt man den 
Ausdruck z, = C/@ durch Einführen des Verlustfaktors d in 


C C l 


um, dann erkennt man deutlich, daß die Flankensteilheit, die für die Trenn- 
schärfe maßgebend ist, lediglich von den Verlusten und der Höhe der Frequenz 
abhängt. Da im günstigsten Fall unter Berücksichtigung des Innenwiderstandes 
der Röhre und des Gitterwiderstendes der Abschlußröhre der Gesamtverlust- 
faktor eines Einzelkreises einen Wert in der Größenordnung von dopt #7 5 - 10°? 
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haben wird, kann die normierte Verstimmung für 9 kHz im Fall eines ZF-Filters 
von fm} = 468 kHz optimal eine Größe von etwa 


dw dw 4} 9000 Hz 


oopı — en — 468000 Hz-5- 10° 2 
erreichen. Damit läßt sich für eine einzelne Bandfilterstufe günstigstenfalls eine 
Trennschärfe von 

= VFZAM+R2 m. 1053,97 +3,% _ 36 

opt F 0,5 zu 

erreichen. 
Um eine rechte Vorstellung von einem solchen Bandfilter zu bekommen, muß 
noch sein Übertragungsbereich berechnet werden. Bei einem Bandfilter mit 
F = 0,5, das also gerade eben noch keine Höcker aufweist, kann zur Berechnung 
der Bandbreite nicht die in Gl. (504) definierte Grenzfrequenz benutzt werden. 
Wic bei einem einfachen Schwingkreis liegen beim kritisch gekoppelten Band- 
filter die Grenzen des Übertragungsbereiches dort, wo der Verstärkungsfaktor 
um etwa 30% gegenüber dem Wert in der Bandmitte gesunken ist. Für diese 
Stelle nimmt das Verhältnis der Übertragungsfaktoren den Wert an 


Dem entspricht nach Bild 379 eine normierte Grenzverstimmung %, von 0,707 
oder eine absolute Verstimmung von 


do= wg — üm Rn fra.) 


 7/@ 
Das ist gleichbedeutend mit einer Bandbreite von 
B= 2: 0,207 wı.d 


oder 


B = 1,414j,,d Bandbreite bei (521) 
kritischer Kopplung 
Mit den \Verten des Beispiels wird 


B = 1,414 : 468000 Hz - 5 - 10°° = 3300 Hz 
Man erkennt: Ein Bandfiter, das die optimale Trennschärfe von etwa 36 besitzt, 


hat nur einen sehr schmalen Übertragungsbereich von etwa 3300 Hz. Ihm ent- 
spricht ein niederfrequentes Band von 1650 Hz. 


Beispiel 46 


Berechnung eines Bandfilters mit induktiver Kopplung 


Es soll das Bandfilter wie in Beispiel 4 noch einmal, und zwar diesmal mit einer 
Induktivität L,, im Kopplungsweg, berechnet werden. Der Rechnungsgang ist 
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im wesentlichen der gleiche wie oben. In bezug auf Form und Abmessungen der 
Resonanzkurve treten, da der Formfaktor derselbe bleibt, keine Änderungen ein. 
Bild 385 behält demnach seine Gültigkeit. Lediglich die eingetragene Abstimm- 
frequenz f, wechselt die Seitenlage. 

Im Fall eines induktiven Kopplungswiderstandes ist für 2x das Minuszeichen 


vor der Wurzel maßgeblich. Es ist also Qr = — VER —1l=-]1 und dem- 
gemäß die Eigenfrequenz w, des Einzelschwingkreises 
Be ee 1 5-12 ‚108 5-1 
= T on = 39.10-05 rt 2,94 10° s"! = 2,914 : 10°%s 
oder 
=> 464000 Hz 


Die Kopplungsinduktivität selbst errechnet sich aus X, = 974002 = w,,Lı. zu 


974000 
Di 


EITTE IT ee 


Für die Hauptinduktivität wird angesetzt 


= v0 
Das ergibt 
1 . 
= Z91aR. 10105. 200. 10er © 588 All 


L 


Das induktiv gekoppelte Bandfilter hat 
damit die in Bild 386 angegebenen Ab- 
messungen. Der 50000-pF-Kondensator 
dient zur Abblockung der Anodenspan- 
nung von der Gitterseite der zweiten 


Röhre. 

we) BR 

UN sn 
[ .dn 1 | 1 er 

wo z — 

Isz2r | 331mH =50nF ka 

ge LI ı 1 

v.. ... 

+9+10kHz ut 7 

458 463 468 473 4«78KHzZ 4 340KN 
fu hu Born 588uH 
— Afbzwi ı 200pF 200pF 

Bild 385. Übertragungskurve eines kapnzitiv Bild 386. Induktiv gekoppeltes Bandßlter 


gekoppelten Bandillters 488 £ 5 kHz, w = 25% 458 t5kHz, v= 25% 
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VI. Bandfilter mit magnetisch gekoppelten Spulen 


Schaltungen nach Art des Bildes 365a oder 386 mit Induktivitäten im Kopp- 
lungszweig werden praktisch nicht angewendet. Der Grund dafür liegt in folgen- 
dem: Die Kopplungsinduktivität Z,, solcher Filter muß im Vergleich zur Schwing- 
kreisinduktivität Z stets sehr groß sein. Das hängt mit der Kleinheit der erfor- 
derlichen Kopplungsgrade zusammen. Im letzten Beispiel war Z,. = 33 mH 
und ZL = 0,588 mH. Induktivitäten von der Größenordnung 10 mH und mehr 
können aber nicht genügend kapazitätsfrei gewickelt werden. Sie besitzen immer 
Eigenkapazitöten von einigen pF. Dadurch liegt dann im Kopplungsweg kein 
rein induktiver, das heißt mit der Frequenz linear ansteigender Widerstand, 
sondern ein Schwingkreis mit seinem komplizierten Widerstandsverlauf. Würde 
beispielsweise die Eigenkapazität der Kopplungsspule Z,. des vorigen Beispiels 
zufällig 3 -- 4 pF sein, dann würde ihre Induktivität zusammen mit der Eigen- 
kapazität einen Schwingkreis bilden, dessen Abstimmfrequenz genau auf w,, 
fällt. Eine solche Kopplungsspule würde ausgerechnet die Frequenzen stark 
sperren, die das Bandfilter am besten übertragen soll. Bei noch größerer 
Eigenkapazität würde der Kopplungswiderstand sogar kapazitiv werden. Es gilt 
hier der wichtige Satz, daß von den theoretisch möglichen HF-Sijebschaltungen 
technisch nur die brauchbar sind, bei denen die verwendeten Induktivitäten nicht 
in Reihe, sondern parallel zu den Schaltungskapazitäten liegen. Bei ihnen kann 
die Wickelkapazität der Spulen niemals stören, da sie zusammen mit den Haupt- 
kapazitäten abgeglichen wird. 


U-M L-M 


Bild 387. Gleichwertige Bandfllteranordnungen 


Nach den Sätzen der Schaltungstransformationen läßt sich die Dreieckschaltung 
der Induktivitäten von Bild 365a und 386 ohne weiteres in eine Sternschaltung 
nach Bild 3655 umwandeln. Eine solche kann wiederum durch einen Übertrager 
mit starker Streuung zwischen den Wicklungen verwirklicht werden. Bild 387 
gibt noch einmal die einander gleichwertigen Schaltungen an. Für gleiche In- 
duktivitäten im Primär- und Sekundärkreis lauten die Transformationsglei- 


chungen AT 
(er = 12 
eu 
IE, 
= 522 
er Js 


Zaren 
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Der letzte Ausdruck in Gl. (523) stellt die Parallelschaltung zweier Induktivi- 
täten von der Größe Z und L,. + Z dar. Bei der erforderlichen Kleinheit der 
Kopplung ist Z stets nur ein Bruchteil von ZL,.. Deshalb ist es ohne Belang, ob 
man zu der kleinen Induktivität Z die Induktivität Z,, + L oder nur die prak- 
tisch ebensogroße Induktivität Z,. parallelschaltet. Aus diesem Grunde kann 
ohne nennenswerten Fehler 


M=z 524 
M; (524) 
und 
E Iya* L 
La +L Gz] 


gesetzt werden. 


1. Der Kopplungsfaktor 


Bei der transformatorischen Kopplung ist es üblich, zur Beschreibung der Kopp- 
lungsstärke den Kopplungsfaktor % einzuführen. Entsprechend seiner Definition 
hat % bei gleicher Primär- und Sekundärinduktivität den Wert 


ee (526) 


4 
Setzt man in diesen Ausdruck die Werte aus Gl. (522) und (523) ein, dann kann k 


auch durch die Größen Z und Z,. der äquivalenten Dreieckschaltung ausgedrückt 
werden. Zunächst wird 


oe L? mes2 De “VL 
ee Tepe IDEE ee 


(627) 
Nach Erweiterung mit Z,,/L,, kann k auf die Torm 


Ks L- Lie all 

L+L2 Lu 
gebracht werden. Diese Schreibweise bietet die Möglichkeit, den Kopplungsfaktor 
mit den Größen der normierten Parabel zu verknüpfen und damit auch die Be- 
rechnung der magnetisch gekoppelten Bandfilter auf die bekannten Diagramme 
und Formeln der komplexen Parabel zurückzuführen. 


>. stellt die für die Abstimmfrequenz w„, maßgebende Induktivität dar. 
12 
Nach GI. (486) ist | 

L+Ll2 0,0 


Ferner gilt nach Gl. (476) für die Bandmitte w,, 


X, = wmlı 
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Nun ist nach Gl. (515) 1 

Fun ZomRT 
Daraus folgt hinsichtlich der Kopplungsinduktivität 


= 1 


Lu aan 
% 2 wm] Ar 


und hinsichtlich des Kopplungsfaktors 


Beachtet man, daß nr den Verlustfaktor d eines Einzelschwingkreises dar- 
m 


stellt, und drückt man gleichzeitig noch 2 nach G]. (516) durch den Formfaktor 
F aus, so erhält man 
k=dy4F-1i (528) 


Damit ist der Anschluß an die normierten Größen gefunden. Mit Gl. (528) ist es 
möglich, bei gegebener Welligkeit den erforderlichen Kopplungsfaktor zu er- 
mitteln. Interessant ist der Grenzfall des höckerlosen Bandfilters mit # = 0,5. 
Kleinere F-Werte als 0,5 liefern bekanntlich keine ausgesprochenen Bandfilter- 
kurven, sondern nur den einkreisigen Schwingkreisen ähnliche, sehr spitze Reso- 
nanzkurven. Der zu dem kleinsten Formfaktor von F = 0,5 gehörige kleinste 
Kopplungsfaktor %,, charakterisiert die kritische Kopplung. Nach Gl. (528) wird 
kr=d Y4-0,5—1 = d, das heißt gleich dem Verlustfaktor, und damit eine sehr 


kleine Größe. Es gilt 
hy = d (628) 


Den Zusammenhang zwischen dem Kopplungsfaktor und den übrigen Größen 
der Resonanzkurve, wie zum Beispiel den Höcker- und Grenzfrequenzen, findet 
man, indem man Gl. (528) quadriert und nach F auflöst, Man erhält zunächst 


R+d% 


15 (530) 


F = 
Aus der Verknüpfung von Gl. (499) Qu = + F — 0,5 und GI. (510) 
An = 2 (op — w„) folgt beim Auflösen nach wy 
G ——— 
oA = Um 08 


Arbeitet man hier Gl. (530) hinein, dann ergibt sich 


E + @—2d [ Ge ı ) 
wg = 0m =& ar ne = 147 2 Aa 


630 L. Bandfilter 


Ersetzt man hierin 


durch d, so entsteht die bekannte Formel 


Om 
4 
Il ® 
OH = Um (1 + ZYR- =) (531) 
Sie besagt, daB die Höcker, in Hz ausgedrückt, einen Abstand haben von 


AH = Sy, — Ti, = Im Ik? - a? (532) 
Da nach G]. (504) die Grenzfrequenz », um den Faktor y2 größer als wy ist, wird 


w, = V2 ou = Gm (va | Be (533) 


F7 


Hieraus läßt sich leicht die Bandbreite B des Bandfilters berechnen. Da sie gleich 
der Differenz der beiden Grenzfrequenzen ist, ergibt sich 


K—a 2 2 
B= 0 - on =2um]/ p7 = wm Y2 (k? — d*) 


oder, wenn man sie in Hz angeben will, 


Bandbreite bei über- 


B= 2a 
Im Y2 (rk a“) kritischer Kopplung 


(534) 
Ihrer Ableitung entsprechend gilt die Formel nur für F > 0,5. Für ?=05 
muß erst entschieden werden, welche Frequenzen man als Grenzfrequenzen be- 
zeichnen will. Legt man die Grenze dorthin, wo der Verstärkungsfaktor um 30% 
gegenüber dem Wert in der Bandmitte zurückgegangen ist, ergibt sich nach der 
im zweiten Beispiel abgeleiteten Formel Gl. (521) 


B=1,114j,,d Bandbreite bei (535) 
kritischer Kopplung 
SXı. 


Per 


Gl. (513 
az [. (613)] 


unter Mitwirkung von Gl. (515), (516) und (528) leicht ableiten, daß v nach folgen- 
der Formel mit dem Kopplungsfaktor zusammenhängt: 


kS 
Im Gar (536) 


In bezug auf den Verstärkungsgrad läßt sich aus v, = 


Eine allgemeine Formel für den Frequenzgang der Verstärkung, ausgedrückt 
durch den Kopplungsfaktor %, erhält man, indem man in die Gleichung 


= = FF rR 


[G1. (498)] statt der normierten Größen den Kopplungsfaktor k, den Verlust- 
faktor d und die Verstimmung x einführt. i stellt den Übertragungsfaktor für 
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eine beliebige Frequenz dar. Für die Höckerfrequenz mit Qa= +YF- 0,5 
nimmt er den einfachen Wert üp = 0,5/4F — lan. Bezieht man alle übrigen 
Übertragungsfaktoren auf dieses üy, so erhält man 

ü vu _W- 24 


un vw Doll 


Der Reziprokwert davon gibt das Verhältnis der Verstärkung für eine beliebige 
Frequenz zur Verstärkung in den Höckern an. Er charakterisiert zugleich die 
Ausgangsspannung TU, für eine beliebige Frequenz im Vergleich zur maximalen 
Ausgangsspannung U, max in den Höckern und läßt sich folgendermaßen um- 
formen: 


üu _ v3 AD ” an 
ü vn Une 2Y(F—- 22% + 2 16 (F— A + 160° 
2yaF—1 


Mara + (40% 


Für den Zähler kann nach Gl. (528) 2 k/d = 2kQ geschrieben werden. Zur Umfor- 
mung des Nenners benutzt man die gleiche Beziehung und außerdem Gl. (510). 


Esist4F=1+ (Qk)und2 = AG — 0„). Für 4 2° ergibt sich zunächst 


40? wa ml w— wm \® ®— wm \® 
4 .Q° z er 2a (29nÖ Ten) (29 2®n 
@ Um \ Om 


In Umkehrung der Vereinfachung zwischen Gl. (483) und (484) kann für den 


Faktor 2 auch 2 un ar geschrieben werden. Damit wird 


@ 


= =(Q (v + wm) (0 — wm) j=( ei ee _ Om)’ 


© Cm \ wowm \om  w/ 


Der Frequenzausdruck in der Klammer wird die Verstimmung genannt. Er soll 
hier, um Verwechslungen mit der Verstärkung zu vermeiden, nicht mit v, sondern 
x bezeichnet werden. Es ist also 4 Q° = (Qx)? und 16 2? = 4(Qx)?. Damit läßt 
sich die Formel für das Verhältnis der Ausgangsspannungen überführen in 

Im _ 20% 


Um On MFOS-QHT+LQR 


In dieser Form wird die Bandfilterübertragungsfunktion beispielsweise im 
HANDBUCH FÜR HOCHFREQUENZ- UND ELEKTRO-TECHNIKER, II. Band, angege- 
ben. Die dort dargestellten Kurven entsprechen den in diesem Buch in Bild 379 
wiedergegebenen. 
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Berechnung eines transformatorisch gekoppelten Bandfilters 


Ein Bandfilter für 468 kHz mit einer Bandbreite von 2 - 4000 Hz soll für eine zu- 
gelassene Welligkeit von 25% dimensioniert und hinsichtlich seiner charakteristi- 
schen Daten durchgerechnet werden. Es sei € = 200 pF. 

Wie in Beispiel 44 folgt auch hier aus der Welligkeitsbedingung von 25% ein Form- 
faktor von F = 1,25. Ebenso entnimmt man dem ersten Beispiel, daß die Grenz- 
verstimmung für dieses F den Wert Q, = +1,22 hat. Aus der Bandbreitenforde- 


(6; 
rung: &, — &, = 277.4000 5! und GI. (510) kann das Verhältnis — und, da € 


@ 
gegeben ist, der zulässige Leitwert@ des Einzelkreises ermittelt werden. Zunächst 
wird 
C en 1,22 2 
E mweo, 2n- 4000 s-} Zee 10 "B 


und damit 


C _ _ 200-10-®F 


= 75,6.10-05 48,6. 10-°8 


= 4,12-10°°8 


G 
Führt man diesen Wert in die Verlustfaktorformel d = == ein, so ergibt sich für 
den erforderlichen Verlustfaktor Op 


we 4,12-10°8 S A 
 237-46800052-200:102F 


Da die Schwingkreise nach Beispiel 44 für sich allein nur einen Verlustfaktor in der 
Größenordnung von 3,7 -10°° haben, müssen sie zusätzlich bedämpft werden. Es muß 
die Summe aus den Wirkleitwerten des Kreises (@z), der Röhre (G,) und des erfor- 


derlichen Dämpfungswiderstandes (G,) gleich dem errechneten Gesamtleitwert @ 
sein, oder 


G.+% +Gp) =@=4,12- 10°°S 
sein. Hieraus ergibt sich für G,, wenn G; = d; m C = 3,7 - 10°® . 2,94 . 10° st 
-200 -. 10° F = 2,17.10°°CS und der Leitwert @, der Röhre gleich 1/R, = 0,5 
- 1076 9-1 gesetzt wird, 
Gp = (4,12 — 2,17 — 0,5) -10"°S = 1,45 -10°°8S 


Dem entspricht ein Dämpfungswiderstand von 


R, > 700kQ 


Die Schwingkreisinduktivität läßt sich aus der Verknüpfung der Näherungsgleichung 
Gl. (525) mit Gl. (486a) zu 


1 
L ; 


SS = —  —  —  —_  —  — — = 65804H 
Zr EC 3,9 .10282.200-.10 ?F vr 
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errechnen. Der Kopplungsfaktor muß auf Grund der zulässigen Wolligkeit und des 
entsprechenden Formfaktors nach GI. (528) den Wert 


k=dy4F —-1=17.10°4.1,25-1= 0,014 = 1,4%, 
haben. Die Höcker liegen nach GI. (532) um 

AH = {VE —d* = 468 kHz 10,014? — 0,007? = 5,68 kHz 
auseinander. Für die Verstärkung in der Bandmitte ergibt sich auf Grund von 


Gl. (636) 
kS DE un 


Legt man eine Steilheit von 8 zs 2 mA/V zugrunde, wird 
m = 970002 .2-.10°3 AV-1 = 194fach 


Die Trennschärfe berechnet man nach Gl. (519). Die normierte 9-kHz-Verstimmung 
2, hat einen Wert von 


= G22 9000572 = 48,6. 10°°8-279000 8! =Y MR 


Damit ergibt sich eine Trennschärfe von 


m _YU25- 2,75% +2,75 _ 
Sie 1,25 Zu. 


Die Verstärkung in 9kHz Abstand von 
der Mitte ist somit 


Das Bandfilter hat die in Bild 388 an- 
gegebenen Abmessungen und einen Re- 
sonanzkurvenvorlauf nach Bild 389. 


irn rag 
Per 2MN PER 
Ir \ | N ns i 
IZZLı . I-z21 
kal&®/a w_. 
Bert = 12-1 
.,- de) 
2 \e 
07MN S— 97:2 .052Mn ES = REN, ENTE 
ı 200pF 5804H 200pF " —>4f 
Bild 388. Transformatorisch gekoppeltes Bild 389. Übertragungskurve 


Bandüilter 468 + 4kHz, w = 25% des Bandfilters 469 + 4kHz, w = 25% 
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VD. Bandiilter veränderbarer Breite 


Zwei Forderungen stehen sich bei der Dimensionierung von Bandfiltern gegen- 
über. Auf der einen Seite steht der Wunsch nach einer möglichst breiten Reso- 
nanzkurve, damit, niederfrequenzmäßig gesehen, auch die hohen Teiltöne der 
Nachricht einwandfrei übertragen und verstärkt werden. Auf der anderen Seite 
steht das Verlangen, alle Frequenzen des Sperrbereiches, bei den Mittelwellen 
des Rundfunks vor allem die in 9kHz Abstand von der Bandmitte, möglichst 
weitgehend zu unterdrücken. Bei einer idealen rechteckigen Übertragungskurve 
würden beide Forderungen gleichzeitig erfüllbar sein. Da aber technisch immer 
nur eine Art Trapezkurve erzeugt werden kann und bei ihr Breite und Flanken- 
steilheit stets derartig miteinander verknüpft sind, daß breite Kurven - wenn 
man nicht große Welligkeiten im Durchlaßbereich in Kauf nehmen will - auch 
flacher verlaufen, wird man praktisch stets zu einem Kompromiß gezwungen. 
Der Wunsch, ihn je nach den Eimpfangsbedingungen verschieden zu gestalten, 
führte zur Entwicklung von Bandfiltern mit einstellbarer Bandbreite. Die regel- 
baren Bandfilter werden gehörmäßig von Hand so eingestellt, daß jeweils ein 
Optimum an Wiedergabegüte erreicht wird. 

Bei der Auswahl und Festlegung einer Bandbreitenregelschaltung ist darauf zu 
achten, daß sich beim Regeln nicht die Abstimmfrequenz w„ der Bandmitte 
verschiebt, Es dürfen bei der Bandbreitenänderung keine Schaltelemente variiert 
werden, die irgendwie frequenzbestimmend sind. Das bedeutet, daß die direkte 
Variation von Induktivitäten und Kapazitäten von vornherein ausscheidet. 
Eine Bandbreitenänderung ohne Frequenzverwerfung ist in verhältnismäßig 
engen Grenzen durch Verändern des reellen Leitwerts @ der beiden Kreise möglich. 


Bild 390. Bandbreitenänderung durch Zuschalten eines 
Dämpfungswiderstandes Rp über eine gemeinsame 
dritte Koppelspule 
Rp 


Bild 390 zeigt ein Schaltbeispiel, wonach durch Ankoppeln eines Dämpfungs- 
widerstandes Rp über eine dritte Spule beide Schwingkreise in gleicher \Veise 
bedämpft werden und so die Bandbreite zwischen „schmal“ und „breit“ ver- 
änderbar ist. 

Am einfachsten läßt sich die Regelung bei den transformatorisch gekoppelten 
Bandfiltern einführen. Durch eine mechanisch leicht vorzunehmende Variation 
der Kopplungsstärke kann eine Bandbreitenänderung um maximal etwa den 
Faktor 2 erreicht werden, ohne daß sich dabei die Lage von w,, verschiebt. Das 
ergibt sich daraus, daß der Kopplungsfaktor wohl die Kopplungsinduktivität 4/, 
aber nicht die wirksame Induktivität L’ der Primär- und Sekundärspule beein- 
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flußt. Wenn % variiert wird, ändern sich nach Gl. (534) und (528) nur die Band- 
breite und über den Formfaktor F die Welligkeit. Die Welligkeit ist die Größe, 
die der Regelung eine Grenze setzt. 

Läßt man beispielsweise zu, daß die Verstärkung in der Mitte und an der Über- 


tragungsgrenze um den Faktor [2 = 1,414 gegenüber dem Maximalwert in den 
Höckern zurückgeht, so entspricht diesem Verstärkungsrückgang nach der Fuß- 
note in III. 4. a) eine Welligkeit von »w = 0,293 30% oder von w = 41,4%, 
Nach GI. (502) gehört zu diesem wein Formfaktor von Funax = 1,7. Setzt man als 
untere Grenze für den Formfaktor einen Wert von Fin = 0,5 an, so darf der 
Kopplungsfaktor nach Gl. (628) zwischen knax = 2,41 d und kyın = ker = d ge- 
ändert werden. An Hand von Gl. (534) und (535) können für diese Grenzwerte 
die zugehörigen Bandbreiten und ihr Verhältnis ermittelt werden. Zu kmax = 2,41d 
gehört eine Bandbreite von 


Bnax = In 2 (E — @) = „2 @AP N) =3,1/nd 


Zu kmin gehört 
Bınin = 1,41 {„, d 


Wie man sieht, unterscheiden sich beide Bandbreiten um etwa den Faktor 2,2. 
Würde man als Höchstwert nur eine Welligkeit von w = 25% oder w = 20% 
zulassen, wäre kmay = 2dund Dyar = 2,45 [m d. Der Regelbereich wäre in diesem 
Fall etwas kleiner als 2, Nimmt man speziell einen Verlustfaktor vond = "7 .10°° 
und eine mittlere Frequenz von fm = 468 kHz an, so läßt sich bei maximal 
w = 30% oder w = 41,4% die Bandbreite zwischen 2.5,1 kHz und 2- 2,32 kHz 
regeln. Soll die maximale Bandbreite, ohne daß die Welligkeit im Durchlaß- 
bereich geändert wird, größer als 2. 5100 Hz, also beispielsweise 2 - 6000 Hz, 
groß werden, so muß das Bandfilter durch Parallelwiderstände entsprechend 
stärker bedämpft werden; dabei geht natürlich die Trennschärfe stark zurück. 


Beispiel 48 
Gegeben sei eine Bandfilterschaltung nach Bild 391a. In ihr ist die Gesamtinduk- 
tivität 2’ der beiden Kreise in eine Hauptinduktivität Z und eine Variometerinduk- 
tivität Zear aufgeteilt. Von Zyar wirkt nur ein Bruchteil als Kopplungsinduktivität I. 
Die Aufspaltung hilft, die Verstimmungen des Primör- und Sckundärkreises, die sich 


L Lyar-M IyorM L 


I> 


Q Lyar b 
Kvar 
M 


Bild 391. Bandälter mit Varlometer zum Verändern der Bandbreite 
(a Schaltung, b Ersatzschaltung) 
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beim Variieren der Bandbreite durch die Änderungen in den Erdkapazitätsverhält- 
nissen der festen und drehbaren Spule einstellen, geringzuhalten. Die Symmetrie der 
Übertragungskurve wird dadurch weit weniger gestört, als wenn man die Regelung 
durch mechanische Abstandsänderung oder Verdrehung von Spulen mit dem Vollwert 
ihrer Induktivität durchführen würde. Die Induktivität der einzelnen Variometer- 
spule habe den Wert Zyar = 150 .cH. Ihre Kopplung sei maximal Kyar max = 0,40. Die 
Hauptinduktivität betrage L = 2 mH und die Kapazität C = 200 pF. 
Folgende Fragen sind zu untersuchen: 1. Wie groß ist der insgesamt wirksame Kopp- 
lungsfaktor Ages mar? 2. Wo liegt die Bandmitte fm des Filters? 3. Welcho Bandbreite, 
Welligkeit und Trennschärfe hat die Übertragungskurve, wenn der Gesamtverlust- 
faktor des Einzelkreises einschließlich Generator- beziehungsweise Verbraucherseite 
= 0,015 ist? 4. Auf welchen Wert muß die Kopplung Xyar des Variometers herunter- 
gesetzt werden, wenn das Filter kritisch gekoppelt werden soll? 5. Wio groß sind in 
diesem Fall Bandbreite und Trennschärfe? 
Zuil.Nach Bild 387 kann die transformatorische Variometerkopplung ersatzschal- 
tungsmäßig durch eine Sternschaltung zweier Induktivitäten Zar — M mit einer 
Kopplungsinduktivität A/ dargestellt werden (Bild 3915). Damit wird 


D=I+ (0 -  M) + M=L+L.: 


Für die Gesamtkopplung ist nur das Af des Variometers verantwortlich. Y hat einen 
Wert von 
M=ku.rl 


var 
Damit erhält man für den Gesamtkopplungsfaktor nach Gl. (526) 


M Kyar Hosen 


en 
er Ze 


Mit den Zahlenwerten des Beispiels wird 


0,46 » 0,15 mH 


k ln — 0,082 
Zez=  (2+ 0,15)mH ns 


Zu 2. Die Bandmitte &„ liegt bei der Abstimmfrequenz w, des Einzelkreises. Daraus 
folgt 


ı a 
Om = = Ber. _. __ 1,536 - 106 8"! 
yLc y2,15-10°°H.200- 10° F 
oder 
in = 45 kHz 


Zu 3. Nach Gl. (534) hat das Bandfilter im Zustand maximaler Kopplung eine Band- 
breite von 


B = {m}2 (X? — d?) = 245 kHz - Y2 (0,032? — 0,015?) = 9,8kHz 


Um die Welligkeit berechnen zu können, muß erst der Formfaktor F ermittelt werden. 
Er hat nach GI. (528) einen Wert ven 


1/R 1 Pe 2 
F= +(# + ı) - Zn er ) = 1,39 
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Nach GI. (501) wird damit 


vo Tee) 1=03= 3% 
ame 19-1 0 0207 


Die Berechnung der Trennschärfe ist etwas umständlicher. Man benötigt dazu die nor- 
mierte Verstimmung Q,, die man aus Gl. (520) erhält 


2 EN.) ) —— ng 
u Be u le a ET 


Damit nimmt die Trennschärfe nach GI. (619) einen Wert an von 


|, a 
T= FÜR HR = ag 39 — 2,000 4 2,0 = 3,75 


Man erkennt: Das Bandfilter hat zwar eine Bandbreite von 2: 4,9 kHz, aber seine 
Welligkeit und Trennschärfe sind sehr schlecht. 

Zu 4. Um auf die kritische Kopplung zu kommen, muß der Gesamtkopplungsfaktor 
auf den Wert kr = d = 0,0165 reduziert werden. Das bedeutet, daß der Kopplungs- 
faktor des Variometers durch Verdrehen der einen Spule auf den Wert 


L+ Lo 2,15mH 
er ges Te 0,015 0,15 mH ‚215 


eingestellt werden muß. 
Zu 5. Die Bandbreite geht bei der kritischen Kopplung auf den Wert 


B= 1,41 /„d= 1,41: 45- 0,015 kHz 2: 2,6 kHz 


zurück. Dafür verbessert sich die Trennschärfe etwas. Da der Iormfaktor bei der 
kritischen Kopplung 0,5 ist und die Verstimmung Q, sich im vorliegenden Fall bei 
Variation der Bandbreite nicht ändert, wird 


T= 2: (0,5 — 2,45°)? + 2,45? 6,9 


Auch diesos Beispiel zeigt, wie schwierig es ist, gleichzeitig eine genügend große Band- 
breite und Trennschärfe zu erhalten. In der Praxis muß in vielen Fällen, so vor allem 
im Mittelwellenbereich des Rundfunks, die Bandbreite ganz wesentlich eingeengt 
werden, um eine genügend gute Trennung der Rundfunksendungen zu belkommen. 
Darunter leidet natürlich stark die Quelität der Sendung. 


VIN. Zusammenfassung 


In den vorliegenden Abschnitten wurden die Übertragungseigenschaften sym- 
metrischer zweikreisiger Bandfilter untersucht. Zweikreisige Bandfilter sind 
Siebschaltungen, die nur ein verhältnismäßig schmales Frequenzband durch- 
lassen. Sie bestehen aus zwei, meistens auf die gleiche Frequenz w, abgestimmten 
Sohwingkreisen. Die Schwingkreise sind über einen Blindwiderstand miteinander 
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gekoppelt. Der Koppelwiderstand kann entweder eine Kapazität oder eine In- 
duktivität oder die Kopplungsinduktivität eines Übertragers sein. Die Kopplung 
muß sehr lose sein. Bei einer gewissen kleinsten, der sogenannten kritischen 
Kopplung hat die resultierende Resonanzkurve einen im Vergleich zum ein- 
fachen Schwingkreis breiten, ebenen Durchlaßbereich, aber trotzdem steile 
Flanken, Steigert man die Kopplung zu größeren, überkritischen Werten, dann 
heben sich aus der Durchlaßkurve zwei Höcker heraus. Die Höhe und der Ab- 
stand der Höcker nehmen mit wachsender Kopplung zu. Dadurch wird die 
Gleichmäßigkeit der Übertragung im Durchlaßbereich beeinträchtigt. Als Maß 
für die Ungleichmäßigkeit dient die Welligkeit w. Sie gibt das Verhältnis der 
Differenz der Verstärkungsgrade in den Höckern und der Bandmitte zur Ver- 
stärkung in der Mitte an und sollte nicht größer als 10% sein. 

Im Fall transformatorischer Kopplung fällt die Frequenz /„ der Bandmitte 
praktisch mit der Frequenz f, der Einzelkreise zusammen. Im Fall kapazitiver 
oder induktiver Kopplung sind /m und f, verschieden voneinander. f, liegt bei 
kapazitiver Kopplung oberhalb, bei induktiver Kopplung unterhalb von /m. Die 
Bandmittenfrequenz f„ liegt jeweils bei der Frequenz, die sich für den einen 
Kreis als Abstimmfrequenz ergibt, wenn der andere kurzgeschlossen wird. 

Die gesetzmäßigen Zusammenhänge zwischen den verschiedenen charakteristi- 
schen Frequenzen des Bandfilters einerseits und der Kopplung und Welligkeit 
andererseits lassen sich am besten herleiten, wenn man die Übertragungskurven 
in der komplexen Ebene darstellt. Die komplexen Kurven gestatten die gleich- 
zeitige Darstellung des Betrages und des Phasenwinkels der Verstärkung oder 
ihres Reziprokwertes, des Übertragungsfaktors. Die ideale, rechteckige Band- 
£ilterkurve wird in der komplexen Ebene durch einen Kreisbogen wiedergegeben, 
der gleichmäßig am Umfang eingeteilt und nach der Verstimmung, das heißt dem 
Frequenzabstand von der Bandmitte, beziffert ist. Es gibt keine technische Schal- 
tung, die die ideale Bandfilterkurve in vollkommener Weise verwirklicht. Die 
technischen Schaltungen können nur mehr oder weniger gute Annäherungen 
liefern. Eine verhältnismäßig gute Annäherung stellt das zweikreisige Bandfilter 
dar. Drei- und mehrkreisige Bandfilter würden sich dem Ideal noch stärker 
nähern. 

Die Grundgleichungen eines zweikreisigen Bandfilters lassen sich auf eine kom- 
plexe Funktion 2. Grades zurückführen und in der komplexen Ebene durch eine 
komplexe Parabel wiedergeben. Bei geschickter Bemessung vermag sie den 
idealen Kreisbogen in einem bestimmten Bereich gut nachzubilden. Die dies- 
bezüglichen Überlegungen ergaben, daß sich jedes zweikreisige Bandfilter durch 
eine entsprechende Maßstabsänderung und Verdrehung der Zeichenebene auf die 
gleiche Einheitsparabel, die sogenannte normierte Parabel, zurückführen läßt. 
Dadurch ist es möglich, für jedes Bandfilter normierte, das heißt allgemein gül- 
tige, Kurven und Formeln zu benutzen. Die normierten Größen sind Verhältnis- 
zahlen zwischen dem gesuchten, speziellen Bandfilter und dem Einheits-Band- 
filter. Durch eine einfache Zahlenmultiplikation mit dem Faktor 7, = C/@ kann 
zu jeder absoluten Verstimmung & — w„ die normierte Verstimmung 2 und 
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aus dem normierten jedes technische Bandfilter hergeleitet werden. Man hat 
lediglich die durch die Aufgabenstellung gegebenen und vorgeschriebenen 
Größen erst in normierte zu überführen, mit ihnen das Bandfilter durchzurechnen 
und hinterher durch Umwandlung der normierten in absolute Größen wieder auf 
das wirkliche Bandfilter zurückzugehen. 

Die Übertragungseigenschaften eines zweikreisigen Bandfilters werden im wesent- 
lichen durch den Formfaktor F' bestimmt. Er bedingt die Lage und Höhe der 


Gegeben: C wm wg I” wg 


I: In (1) 
F= = (lew+Vilew)2-1) 
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Bild 302. Übersicht über die Berechnung zwelkreisiger Bandfllter 


Höcker, die Grenzfrequenzen, die erforderliche Kopplungsstärke, die Trenn- 
schärfe, kurz die ganze Form der Bandfilterkurve. Sein praktisches, absolutes 
Gegenmaß ist die Welligkeit w. Im allgemeinen verlaufen die Band£ilter-Dimen- 
sionierungsaufgaben entsprechend der Übersicht (Bild 392) in der Art, daß aus 
der zulässigen Welligkeit w der zugehörige Formfaktor F (I) und aus F die nor- 
mierte Grenzverstimmung Q, (2a), die normierte Resonanzverstimmung Ar (25) 
sowie die Höckerverstimmung @p (2c) hergeleitet werden. 2, bestimmt zu- 
sammen mit der wahren Grenzverstimmung, das heißt der halben Bandbreite 
Aw = B/2 (3), den Umrechnungs- oder Maßstabsfaktor z, zwischen den abso- 
luten und normierten Größen (£). Aus z, und der meistens gegebenen Schwing- 
kreiskapazität C' läßt sich der Bedämpfungsleitwert G@ des Einzelkreises (ö) und 
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anschließend der erforderliche Verlustfaktor d (6) sowie bei transformatorisch 
gekoppelten Filtern der Kopplungsfaktor k (7) berechnen. Bei den nichttrans- 
formatorisch gekoppelten Bandfiltern liefert QR zusammen mit 7, die Abstimm- 
frequenz w, des Einzelkreises (8) und bei gegebener Kapazität C die Schwing- 
kreisinduktivität Z (9). Gleichzeitig läßt sich aus 2, und @ der Kopplungswidoer- 
stand X,, ermitteln (70). Bei den transformatorisch gekoppelten Bandfiltern ist 
die Schwingkreisinduktivität L’ unabhängig vom Formfaktor. Sie hängt nur 
von „m und dem gewählten C' ab (7/7). Im Anschluß an die Dimensionierung er- 
folgt zur Kontrolle und genaueren Festlegung der Filtereigenschaften die Be- 
rechnung der Trennschärfe (12), der Höckerfrequenzen (73) und der Verstärkung 
in der Bandmitte (14). 


Dreikreisige Siebschaltungen sind in diesem Abschnitt nicht behandelt worden. 
In bezug aufihre Theorie und Dimensionierung sei auf das schon früher genannte 
Buch: Rundfunksiebschaltungen von R. Feldtkeller verwiesen. Ebenso konnte 
im Rahmen der vorliegenden Einführung nicht auf den Aufbau mehrstufiger 
Verstärker mit gegeneinander verstimmten und verschieden stark bedämpften 
Einzelschwingkreisen eingegangen werden. Es ist nämlich möglich, an Stelle von 
in sich geschlossenen zwei- und mehrkreisigen Siebgliedern zwei oder mehrere ein- 
feche Schwingkreise zu benutzen, diese durch Röhren voneinander zu trennen 
und gegeneinander zu verstimmen. Durch geschickte Wahl der Abstimmfre- 
quenzen und Dämpfungswerte der Einzelkreise läßt sich eine resultierende Über- 
tragungskurve erzielen, die genau wie die Bandfilter einen breiten, ebenen Über- 
tragungsbereich hat. Das Verfahren mit gegeneinander verstimmten Einzel- 
kreisen wird vor allem bei den Zwischenfrequenzverstärkern der Fernsehgeräte 
angewendet, weil es dort Schwierigkeiten bereitet, mit den hier behandelten, ge- 
koppelten Schwingkreisen die zwischen 33,4 und 38,9 MHz liegende, in ihrer 
Durchlaßform fest vorgeschriebene und von den üblichen Bandfilterkurven ab- 
weichende Übertragungskurve herzustellen. 


Aufgabe 96 


Es ist ein zweikreisiges transformatorisch gekoppeltes Bandfilter für den ZF-Teil eines 
UKW-FM-Empfängers zu entwerfen. Die Zwischenfrequenz, das heißt die Bandmitte, 
soll bei 10,7 MHz liegen. Die Welligkeit im Durchlaßbereich soll den Wert von w = 5% 
nicht überschreiten. Die Bandbreite soll in Höhe der Einsattelstelle (normale Defi- 
nition der Bandbreite von Bandfiltern mit Höckern) 90 kHz sein. Als Schwingkreis- 
kapazität ist ein Wert von Ü — 30 pF einzusetzen, der sich aus den Röhren- und 
Schaltkapazitäten sowie einer Trimmerkapazität zusammensetzt. 

Wie groß sind die Spuleninduktivität L’ und der Kopplungsfaktor %& zu wählen? 
Welchen Wert muß oder darf der Verlustfaktor d der Einzelkreise haben? Wie groß 
ist der ihm entsprechende Verlustwiderstand R%? Gesucht sind weiterhin die Lage der 
Höckerfrequenzen, die Trennschärfe in 300 kHz Abstand von /„ (Kanalabstand im 
UKW-Gebiet) und die Bandbreite B’, wenn man sie nicht in Höhe der Einsattelstelle, 
sondern in 70% der Höhe der Höcker mißt. Bei kleinen Welligkeiten kommt man mit 
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dieser Festlegung der Bandbreite ihrer allgemeinen Definition näher, als wenn man sie 
in Sattelböhe mißt. B’ läßt sich berechnen, wenn man aus der 70 %-Bedingung und 
Un. oder ün, erst die normierte Grenzverstimmung (2, und daraus w, bestimmt. 


(Antwort: F = 0,724, 2, = + 0,67, 2, =F 0,69, Qz = 4 0,473, 7, = 2,37 - 10°°®s 
G=12,66-10-°8, R% = 79000 Q, d= 0,00628, k = 0,00865, L’—= 7,97 uH, 
Aur =02:10"° 81, /z= 10,7MHz + 31,9 kHz, 2,0 = 7227 300000 = 4,46 


’ ' r 


u u ur, 
9% 143, 2-09, —”_-1,43 - 0,95 = 1,36, daraus nach 
Ag Un=o ün=o 


Bild 379 oder unter Benutzung von Gl. (498) 2, = 0,96 und B’ — 129 kHz.) 


T zz 27, 


Aufgabe 97 


Es soll ein transformatorisch und kritisch gekoppeltes Bandfilter für eine Frequenz 
von /m = 470 kHz und eine Bandbreite von B=2-2500 Hz entworfen werden. 
C = 200 pF. Gesucht sind: L’, Ry,k und 7. Wie groß wäre die Trennschärfe 7”, wenn 
bei gleicher Bandbreite eine Welligkeit von 25% zugelassen sein würde? 


(Antwort: L’ = 573 uH, Rx => 225 kQ), k = 0,00754, T = 12,9, 7’ = 14,9.) 
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Wellenlänge 203 
Wellenleiter 302 
Wellenparameter 
eines Vierpols 331 
Wellenwiderstand 207, 218 
Einebnung des — 390 
- einer Antenne 485, 513 
- einer Freileitung 241 
- einer HF-Leitung 252 
- eine3 Breitbandkabels 246 
- eines Kabels 237 
— eines Vierpols 342 
Nennvrert des — 366 
Welligkeit 270 
— eines Bandfilters 593, 613 
Welligkeitsfnktor 270 
Wickelknpnzität 187 


Sachwörter 


Widerstand 

reduzierter - 157 
Widerstandsdämpfung 241, 247 
Widerstandsfaktor 178 
Widerstandsparameter 

eines Vierpols 330 
Widerstandstransformation 

durch Schwingkreis 144 
Winkelkonstante 203 
Winkelmaß 203 
Wirbelstromverluste 

in Spulen 101 
- In Übertragern 165 
Wirkungsgrad 

einer Antenne 512 


Y 
Yagl-Antenne 555 


zZ 
Zeigerblld 

der AM 420 
— der FM 454 
Zeigerdiagramm 20 
Zeithub 

der PPM 476 
Zeppelinantenne 488 
Zobel-Glied 383 
Zweipol 325 
Zwischenfreguenz 438 


Verfasser: Dozent Dr.-Ing. Heinrich Schröder, 2819 Kastendiek über Syke, Grällnghnusen 14 


HANDBUCH FÜR HOCHFREQUENZ- 
UND ELEKTRO-TECHNIKER 


Mit Beiträgen hervorragender Fachleuie unter Mitarbeit der Redaktionen 
FUNK-TECHNIK und INTERNATIONALE ELEKTRONISCHE RUNDSCHAU 


1. BAND: Grundlagen der Elektrotechnik - Bauelemente der Nachrichteniechnik - Elek- 
Ironenröhren - Rundfunkempfänger - Elekiroakustik - Tonfilmtechnik - Überiragungs- 
tachnik -Stromversorgung - Starkstromlechnik u.a.m. 

728 Seiten 646 Bilder Ganzleinen 19,50 DM 


II. BAND: Neueniwickelte Bauelemente - Der Quarz in der Hachfrequenziechnik - Wel- 
lenausbreitung - UKW-FM-Technik - Funkmeßlechnik - Funkoriung » Schallaufzeichnung 
Elektronische Musik - Industrielle Elektronik - Fernschen u.a.m. 

760 Seiten - 638 Bilder - Ganzleinen 19,50 DM 


IN. BAND : Stiromverdrängung - Berechnung elektromagnelischer Felder - Frequenzfunk- 
tion und Zeilfunktion - Oxydische Dauermagneiwerksioffe - Bariumlilanale » Siabaniennen 
Wabenkaminfenster - Hohlleiter - Dämpfungs- und Phasenentzerrung - Die lonosphäre 
Hachfrequenzmeßverlahren - Fernsehliteralurverzeichnis u.a.m. 

744 Seiten - 669 Bilder Ganzleinen 19,50 DM 


IV. BAND: Informalionsiheorie - Bauelemente der Nachrichientechnik - Forlschrilie auf 
dem Gebie! der Elektronenröhre - Verstärkerlechnik - Moderne AM-FM-Empfangstechnik 
Elektroakustik und Tonfilmiechnik : Planungsgrundlagen für kommerzielle Funk- und 
Richifunkverbindungen - Meteorologische Anwendungen der Nachrichtentechnik - Die 
Elektronik in der Steuerungs- und Regelungstechnik Thearie und Technik elektronischer 
digitaler Rechenautomaten - Vakuumilechnik 

826 Seiten - 769 Bilder - Ganzleinen 19,50 DM 


V.BAND: Fachwörterbuch mit Definitionen und Abbildungen 


Haupffachgebiete: Antenneniechnik - Bauelemente - Dezimeierlechnik - Elekircakustik 
Elektromedizin - Elektronische Musik - Entstörungstechnik - Fernmeldetechnik Fernseh- 
technik - Funkorlung - Halbleitertechnik - Hochfrequenzlechnik - Impulstechnik - Industrie- 
Elektronik - Kommerzielle Nachrichtentechnik - KW- und Amateur-KW-Technik - Lichl- 
technik - Mathematik - Meßtechnik - Nachrichtensysieme - Richtfunktechnik - Rähren- 
technik »Rundfunkiechnik -Ulirakurzwelleniechnik - Werkstoffiechnik 

810 Seiten - 514 Bilder - Ganzleinen 24,80 DM 


VI. BAND: Schaltalgebra - Fortschritte in der Trägerfrequenztechnik - Die Pulsmodula- 
tion und ihre Anwendung in der Nachrichtentechnik : Gedruckte Schaltungen und Sub- 
miniaturiechnik - Meßverfahren und Meßgeräte der NF-Technik und Elekiroakusiik 
Messungen zur Bestimmung der Kennwerte von Dioden und Transistoren - Stand der 
Frequenzmeßiechnik nach dem Überlagerungsverfahren - Radioasironomie- Dielektrische 
Erwärmung durch Mikrowellen - Magnetverstärkertechnik - Analogrechner als Simula- 
toren - Technik der Selbst- und Fernlenkung - Fernwirklechnik - Farbfernschen 

765 Seiien + 600 Bilder - Ganzleinen 19,50 DM 


l.-VI. BAND: Gesamtinhalisverzeichnis 40 Seiten » Kunsistioffeinband 3,30 DM 


Yıl. BAND: Grundlagen und Anwendungen der magnetischen Informalionsspeicherung 
Energieleilungen bei sehr hohen Frequenzen - Rauscharme Verstärker - UHF-Meßiechnik 
Rauschgeneratloren und ihre Anwendung in der HF- und NF-Technik - Fortschrilte 
auf dem Gebiet der Elekiranenstrahl-Oszillografen - Eleklrisches Messen von nich!- 
elektrischen Größen - Moderne Empfangstechnik für Rundfunk und Fernsehen - Neue 
Glühkatodentechnik - Drehmelder (Drehfeldsysieme, Synchros) und Zubehör - Die 
sieverbare Einkristallgleichrichterzelle, ein neues Bauelemen! in der Starkstromlechnik 
Nukleare Elektronik - Elektronik in der Medizin 

743 Seiten - 538 Bilder - 46 Tabellen - Tafeln : Ganzleinen 19,50 DM 


Das Werk wird in weiteren Bänden fortgesetzt; es 
ist damit steis auf dem neuesten Stand der Technik 


VERLAG FÜR RADIO-FOTO-KINOTECHNIK GMBH 
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Bewährte Fachbücher 
über Elektronik 


Oszillografen-Meßtechnik 


Grundlagen und Anwendungen moderner Elektronenstrahl-Oszillografen 
von J.. CZECH 
Das Werk vermilltell alle Kenntnisse, die erforderlich sind, um moderne Elekironensirahl- 


Oszillografen auf jedem Gebiet der Physik und Technik, in der Forschung, bei der Ent- 
wicklung, in der Ferligung wie auch in den Werkstälten erfolgreich anzuwenden. 


684 Seiten - 636 Bilder - 17 Tabellen - Ganzleinen 38,— DM 


Fundamente der Elektronik 


Einzelteile - Bausteine - Schaltungen 
von Baurat Dipl.-Ing. GEORG ROSE 
In diesem Werk finden alle, die sich aus beruflicher Notwendigkeit oder aus Interesse an 


der Elektronik mit diesem Zweig moderner Technik beschäftigen wollen, eine fachlich 
einwandfreie, gründliche und doch leichiverständliche Einführung in die Elektronik. 


223 Seiten - 431 Bilder - 10 Tabellen - Ganzleinen 19,50 DM 


Schaltungen und Elemente der digitalen Technik 


Eigenschaften und Dimensionierungsregeln zum praktischen Gebrauch 
vonKONRAD BARTELS und BORIS OKLOBDZIJA 

Mit diesem Buch wird der Leser in verständlicher Art in den Aufbau der digitalen Tech- 
nik eingeführt. Die Zweiteilung des Themas in das eigentliche Schaltungsbeispiel und die 
Handhabung des Bauelementes unterstreicht seinen Charakter als Hilfsbuch und Nach- 
schlagewerk für Physiker und Ingenieure sowie für alle in der Planung, Entwicklung und 


im Betrieb Tätigen. 156 Seiten - 103 Bilder : Ganzleinen 21,— DM 


Transistor-Schaltungstechnik 
vonHERBERT LENNARTZ und WERNER TAEGER 


In diesem Buch werden in ersier Linie die schaltungstechnischen Anwendungen des 
Flächentransistors beschrieben. Nach der Einleitung über die Wirkungsweise des Tran- 
sisiors wird seine Verwendungsmöglichkeit auf allen in Betracht kommenden Gebieten 
der neuzeitlichen Elektronik einschließlich der Funk- und Fernsehtechnik behandelt. In 
vielen Fällen sind die erforderlichen Berechnungsunlerlagen für Transistorschaltungen 
angegeben. Durch eine große Anzahl von Beispielen praktisch bewährter Schaltungen 
wird die Ausführung eigener Versuche wesentlich erleichtert. 


254 Seiten - 284 Bilder . 4 Tabellen - 280 Formeln - Ganzleinen 27,— DM 


Transistoren bei höchsten Frequenzen 
Theorie und Schaltungspraxis von 
Diffusionstransistoren im VHF- und UHF-Bereich 
von ULRICH L. ROHDE 


Das Buch bielet dem Leser eine weitgehend ausführliche Darsiellung des Verhaltens von 
Transistoren bei höchsten Frequenzen in Theorie und Praxis. Viele Berechnungen und 
Schallungen Iragen in erheblichem Maße zum Versiehen der teilweise komplizierten 


Vorgänge bei. 163 Seiten - 97 Bilder - 4 Tabellen - Ganzleinen 24,— DM 
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